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INTRODUCTION

Qu’est-ce, en fait que I’Electronique ? On pourrait la définir comme 1’art
d’engendrer et de traiter les signaux.

En ce qui concerne le traitement des signaux, de trés nombreux ouvrages
lui sont consacrés dans les diverses branches de notre technique (Télécommuni-
cations, Informatique, Automatisme).

Constatant que bien plus rares sont les ouvrages traitant uniquement de
la génération des signaux, ’aunteur a commence par consacrer a ce sujet plusieurs
articles dans la rubrique « Pense-Béte » de la revue « Electronique profession-
nelle ».

L’intérét manifesté par de nombreux lecteurs de cette rubrique qui nous ont
écrit pour nous prodiguer leurs encouragements nous a suggéré de réunir, en
les complétant et en les ordonnant, ces articles en un ouvrage d’un emploi plus
pratique pour le technicien qu’une collection d’articles épars.

Cet ouvrage, nous ’avons voulu surtout pratique mais également un peu
théorique pensant que ce que cherche le lecteur, ce n’est pas toujours un montage
« tout cuit », lequel ne s’adaptera pas toujours exactement & son probléme mais
plutot le minimum de considérations théoriques qui lui permettront d’établir
lui-méme le schéma et Ie calcul du montage qui I’intéresse. C’est pour cette raison
que chaque chapitre comporte d’une part la description théorique du fonction-
nement général du type de générateur de signaux étudié, puis les éléments de calcul
pour 1’étude d’un montage particulier, puis enfin quelques montages pratiques
éprouvés, soit par auteur lui-méme soit par les techniciens de grands labo-
ratoires. Pour faciliter le dégrossissage des calculs il nous a semblé utile de complé-
ter certains chapitres par des abaques qui permettront d’évaluer, par simple ali-
gnement de points, les valeurs des composants des montages.

Si, cet ouvrage trouve sa place aussi bien sur le bureau de I’ingénieur ou de
Pétudiant que sur le banc de travail du technicien de laboratoire nous serons
heureux d’avoir atteint le but que nous visions en le rédigeant.






CHAPITRE PREMIER

PRINCIPE GENERAL DES OSCILLATEURS
SINUSOIDAUX A REACTION

A quelque type qu’il appartienne, tout oscillateur sinusoidal repose sur un
principe de base commun a tous les types.

Le schéma de principe général de tout oscillateur & réaction est reproduit a
la figure I-1-a. Il comporte essentiellement un amplificateur de gain A rebouclé
sur lui-méme A travers un circuit de rétroaction. On démontre aisément que sile
gain de la boucle ainsi formée n’était pas limité, I’amplificateur amplifiant son
propre signal de sortie, ce dernier croitrait indéfiniment. Naturellement, cela
n’est qu’une vue de ’esprit car on ne peut irmaginer un amplificateur de gain infini
capable de délivrer une tension de sortie infinie ; si aucune autre précaution n’est
prise pour limiter la tension de sortie, c’est donc la saturation de I"amplificateur
qui jouera ce réle limiteur, Dans ces conditions le signal de sortie ressemblera
plus a un signal carré qu’a une sinusoide. C’est pour cette raison que notre boucle
comporte également un élément limiteur. Nous ne nous appesantirons pas ici
sur la constitution de ce circuit que nous rencontrerons sous diverses formes
(résistance non linéaire, circuit de contreréaction, choix du point de fonctionne-
ment des transistors, etc.) dans les schémas qui illustreront les chapitres sui-
vants.

Les équations fondamentales de la boucle amplificateur -+ circuit limiteur 4 cir-
cuit de rétroaction de la figure I-1-g sont :

es = (E:B ""{"GR)A'L (1)
avec ep (tension de réaction) = feg (2)

egp étant la tension appliquée a l’entrée du circuit, eg la tension de sortie, A le
gain de I'amplificateur, L le facteur d’atténuation du limiteur et f§ le facteur de
transfert du circuit de réaction.

Dans le cas d’un auto-oscillateur, il n’est pas nécessaire d’appliquer de
I’extérieur une tension ey a l’entrée du montage pour que celui-ci fonctionne (1).
L’équation (1) se simplifie donc comme suit :

€g = Cp A-L (3)
et comme eg = f e on peut écrire ;
€y = B €q AL ('4‘)
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soit en simplifiant les deux termes par eg :
Blwg) AL = 1

eR= IB ES

Limiteur e

L

il

<8¢ feE+eR) Al

Circuit sélectif
de
retroaction [3

Limiteur

Ampli.

&

©

Boucle de réetroaction
negative si

A.13 ((1)0):;.1

Sicateur
A

Blwg)a=1

Circuit de
retroaction

3

~ Sortie

®

Fic. I-1.

Boucle de rétroaction
positive

(5)

nous avons écrit B(w,), car dans un oscillateur sinusoidal, la valeur de f est
essentiellement variable avec la fréquence, c¢’est donc pour la seule fréquence
de pulsation w, que la condition définie par I’équation (5) sera satisfaite. Pour
les petits signaux, si B, A > 1, le limiteur d’amplitude ne jouant pas I'ampli-
tude du signal de sortie croitra jusqu’a ce gue ce limiteur commence a agir et
stabilise le systéme ; & cet instant on aura L = 1 et I’équation (5) se simplifie alors

ainsi :

Bop)A = 1

Cette équation trés importante qui définit la condition d’oscillation de tout
montage auto-oscillateur est appelé le crITERE DE BarkuAUsEN. Nous aurons
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trés souvent 'occasion de le retrouver. Il peut étre traduit physiquement de la
maniére suivante :

Pour qu’un montage soit capable d’engendrer des oscillations auto-entretenues
il faut que Uatténuation B apportée par le réseau de rétroaction soit exactement
compensée par le gain A de Uamplificateur.

Lorsqu’il y a exceés de gain :

Aoy Blwoy > 1,

le signal de sortie est affecté d’une distorsion harmonique d’autant plus impor-
tante que I’exceés de gain est plus grand. Dans la plupart des cas, on donne volon-
tairement a 1’amplificateur un gain plus important que celui strictement nécessaire
a Dentretien de Poscillation, et on utilise cette surabondance de 1’amplification
pour commander un dispositif de régulation (un élément non linéaire, par exemple),
ce qui permet d’obtenir un signal de sortie d’amplitude constante malgré les varia-
tions des différents parameétres qui pourraient ’affecter : tension d’alimentation,
température, fréquence d’accord (dans les oscillateurs & fréquence variable), etc.

C’est le circuit limiteur L. dont il a été parlé plus haut qui peut étre constitué
par un circuit placé en série dans la boucle de rétroaction comme dans le schéma
de la figure I-1-a ou peut constituer une seconde boucle de rétroaction — négative,
cette fois — comme dans le synoptique de principe de la figure I-1-b ce qui conduit
a des résultats équivalents.

Pour obtenir la réinjection en phase du signal de sortie vers I’entrée, on
dispose de différents moyens :

1. L’amplificatenr déphase de —n (déphasage arriére) et le réseau dépha-
seur également ; il y¥ a alors une rotation totale de phase de —2 7 (360°) ce qui
revient a une réinjection en phase du signal de sortie.

2. Le déphasage de ’amplificateur est toujours de —180° (—n) et le réseau
déphase le signal d’entrée vers I’avant de +7; les deux déphasages sont alors
compensés et on a un déphasage total de —m +7n = 0 (réinjection en phase).

3. L’amplificateur ne déphase pas (amplificateur a deux étages donc non-
inverseur) et le réseau déphaseur non plus.

Ces trois modes de fonctionnement se retrouveront dans les différents types
d’oscillateurs que nous aurons ’occasion de rencontrer dans les chapitres qui
vont suivre.

Dans la pratique le réseau sélectif a travers lequel la rétro-action est appliquée
de la sortie vers I’entrée peut €tre constitué par un réseau déphaseur a résistance
et capacité, plus rarement a résistances, inductances et capacité par un circuit
oscillant L-C ou par un résonateur électromécanique (quariz ou diapason).

(1) Notons gu’en fait, pour que Poscillateur démarre, il faut bien qu’il y ait au départ
une tension présente 4 l’entrée puisque si I’amplificateur ne recevait aucun signal d’entrée il
n’y aurait aucun signal de sortie & réinjecter a I’entrée. En fait ce signal de déclenchement du
processus d’auto-oscillation est fourni par le bruit propre au montage, lequel;, aussi faible
soit-il n’est jamais absent et est suffisant pour amorcer Doscillation qui s’auto-entretient
par la suite. Le signal de déclenchement peut étre également fourni par les régimes transitoires
d’établissement des courants lors de la mise sous tension.
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CHAPITRE II

LES OSCILLATEURS
A RESISTANCES ET CAPACITES

Dans ce type d’oscillateurs, Ja rétroaction de la sortie du montage vers son

entrée est effectuée a travers un réseau constitué par des résistances et des conden-
sateurs.

Selon le type d’oscillateur ce réseau peut avoir pour unique fonction d’intro-
duire une rotation de phase de w sans toutefois présenter un maximum de
transmission a la fréquence w sur laquelle est accordé 'oscillateur : c’est ce qui
se passe dans 'oscillateur a déphasage (phase shift) ou bien au contraire sa trans-
mission peut étre maximale pour w, mais le déphasage étre nul pour cette
fréquence c’est le cas pour les oscillateurs & pont de Wien ou a réseaux en T
ponté ou en double T.

Oscillateur & déphasage
(Phase shift oscillator)

Le schéma de principe d’un tel oscillateur est représenté 2 la figure II-1.
C’est une application particuliere de celui de la figure 1-1, dans laquelle I’amplifi-
cateur déphase de —r et le réseau de —n (premier cas) ou de +7 (second cas).

R R R

AMPLIFICATEUR
DEPHASANT DE 11 (180°)

e

- s Ve :
RC / (@
c c c
R R R
FILTRE RC DEPHASANT . ;;
DE T (180°) " VERe ®
Fic. 1I-1. Fig, II-2.
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Les réseaux déphaseurs les plus classiques sont ceux de la figure II-2 (1.

Fic. II-3.

Dans le montage a, le déphasage arriére ( —n) est obtenu pour la pulsation :
Wy = +f/6/RC = 2,45/RC.

La fréquence délivrée est donc égale a :

2,45

fo = 32.RC

Ce montage permet I’emploi d’un condensateur variable non‘-i_-'_fa:ﬁsé a rotor
non isolé puisque les trois condensateurs ont un point commun ramené a la
masse, ce qui est bien pratique pour la réalisation d’oscillateurs a fréquence

variable. Mais il se préte mal a 1’obtcnt10n de signaux a basse (et a fortiori trés
basse) fréquence.

Par exemple, avec un condensateur classique de 3 x 490 pF, il faudrait avoir
R = 26 MQ pour « descendre » a 30 Hz.

Le montage b produit un déphasage avant de 180° (+n) pour la pulsation :

1

—_—

(1) Notons au passage que des réseaux déphaseurs mettant en ceuvre des résistances
et des inductances peuvent également étre employés (fig. 11-3) mais en fait il le sont raréement
car on perd alors l’avantage de faible encombrement et de facilité de réalisation que permettent

les montages R-C.

15



La fréquence fournie est donc donnée par la relation :

1

Tn ¥ 2,45%x21-RC °

Le facteur \f 6 passant du numérateur au dénominateur, on pourra dans
cette configuration, avec une méme valeur de C et avec des valeurs de résistances
six fois plus faibles, obtenir une méme fréquence f,. Ce montage est donc mieux
adapté a la production de basses fréquences, mais comme il ne permet pas de mettre
en ceuvre un condensateur variable 4 rotor non-isolé, on le réservera de préfé-
rence aux oscillateurs a fréquences ou & points fixes, en commutant les résistances.

Evidemment, on pourrait songer a I'emploi d’un potentiométre triple pour
la réalisation de générateurs a fréquence variable. Cette solution, utilisable 4 la
rigueur dans une réalisation de laboratoire, n’est pas applicable en fabrication
de série car il est encore difficile de trouver, dans le commerce, des potentiomeétres
triples « se suivant » aussi parfaitement que les cages d’un condensateur variable,
ce dont il découle deux inconvénients :

1. Chaque cadran devrait étre gradué individuellement.

2. L’atténuation introduite par le réseau n’étant pas constante dun bout a
I’autre de la gamme du fait des différences de valeur des trois potentiométres,
la régulation d’amplitude deviendrait plus délicate.

Ne déphasant que de 180°, I’amplificateur peut étre constitué par un unique
étage a tube, a transistor mornté en émetteur commun (fig. II-4 @) ou par un
amplificateur opérationnel monté en inverseur (fig. 11-4 5).

F=10kn

C = InF

- - Ra
10k ” 3 "
AJUSTAGE DU GAl @

{SEUIL D OSEILLATION)

{SEUIL D'OSCILLATION)

‘@
Fig. 11-4.

Penchons-nous un instant sur le cas du montage a transistor unique (fig.,
II-4 g). La troisiéme résistance du réseau déphaseur se trouve shuntée par la
résistance d’entrée R, du transistor et par la mise en parallele (a travers llalimen-
tation) des résistances du pont de polarisation de base R, et R,. C’est surtout la
résistance d’entrée du transistor qui est génante, car ¢lle est de faible valeur et,
de plus, essentiellement variable avec la température, la tension d’alimentation,
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le gain, etc. Pour remédier & ce désagréable état de choses, on dispose de diverses
solutions :

1. S’arranger pour que la mise en paralicle de Ry,"R; et R, donné une
valeur équivalente 4 R (résistance du réseau déphaseur). En pranque on utilise le
schéma de la figure 11-4 ¢ dans quuel la valeur calculée de la fréquence d’oscilla-
tion est supérieure de 15 a4 20 9 a celle désirée, et on ajuste sur f, au moyen de 1a_
résistance réglable Rj La résistance d’entrée du transistor variant avec le gain
(ajustage de R3), c’est en retouchant al{ernativement les potentiométres R1 et R3.
que ’on parvient & obtenir a la fois la fréquence voulue et une onde aussi pure
que possible, Cependant, les variations du 8 du transistor avec les divers autres pa-
ramétres (température, tension d’alimentation) ne sont pas entidrement com-

pensées et il ne faut pas s a.ttendre, avec ce montage, a une haute stabilité en
fréquence.

2. Interposer, entre le réseau depha.seur et ’étage amplificateur, un étage
tampon a plus haute impédance d’entrée monté en collecteur commun ou en
Darlington (ﬁ ¢. II-5 a et b).
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Tous les schémas que nous avons donné jusqu’ici comportent un ajustage
de gain dont le réglage permet d’obtenir une oscillation pure. Quelle est la valeur
optimale du gain A, de 1’étage amplificateur pour que le montage oscille en
toute sécurité sans que 1’onde fournie accuse une distorsion génante ? Reportons-
nous a la condition d’oscillation :

A(CDD) 2 K(mo) = 1.

1l faut que I'atténuation K, (1) produite par le réseau déphaseur i la fré-
quence f, soit exactement compensee par le gain de I’amplificateur. Pour un réseau
A trois cellules — résistances en série et condensateurs en paralléle (fig. II-2 @)
ou condensateurs en série et résistances en parallele (fig. II-2 ) — T"atténuation
est de 29,3 dB soit un rapport tension d’entrée & tension de sortie K (wo) 82l 2a
29. 1 faudra donc, pour que le montage oscille, que le gain de l’amphﬁcatcur
soit au moins égal a 29 (en pratique, on dit 30). Il y a lieu toutefois de tenir compte
des modifications du gain en fonction de divers paramétres (tension d’alimentation,
température, charge, etc.).

Une bonne solution pour s’affranchir des deux paramétres est de conférer a
I’amplificateur un gain un peu supérieur & 30 et 4 écréter le signal de sortie au
moyen de diodes judicieusement polarisées ou de diodes Zener montées téte-béche
de maniére a éviter les saturations (fig. II-55, diodes D,aD 4). Leffet de filtre du
réseau déphaseur est tel que les harmoniques de rang impair ainsi introduits sont
pratiquement éliminés et la distorsion produite est inférieure & 1 ou 2 % (2).
Un filtrage encore meilleur peut étre obtenu par I’emploi de réseaux 4 quatre ou
cing cellules ; nous y reviendrons ultérieurement.

En ce qui concerne 'influence de la charge, la solution réside dans 1’emploi
d’un étage tampon a basse impédance de sortie (collecteur commun ou Darlington)
monté entre I’oscillateur et 1a charge. Tout cela conduit au schéma de Ja figure I1-5 6
ou I’étage Darlington est constitué par les transistors T et T, sur I’émetteur duquel
on recueille les signaux de sortie. Dans le schéma de la figure I1-5 ¢, le transistor
T, joue le double rdle d’étage tampon de sortie et d’abaisseur d’impédance
pour 1’attague du réseau RC.

Bien qu’étant le plus couramment utilisé, le réseau déphaseur a trois cel-
lules identiques n’est pas le seul utilisable. On peut utiliser des réseaux & quatre
ou cing cellules. Pour quatre étages, la relation de la fréquence d’oscillation est :

s 0,837

T 2 RC
et Patténuation n’est que de 25,8 dB (K(woy = 19,4 =~ 20). Pour un nombre
supérieur d’étages semblables, le calcul devient trés complexe.

Dans les anciens oscillateurs 2 tube, on avait recherché i obtenir des réseaux
déphaseurs a faible atténuation de maniére a pouvoir utiliser des triodes a faible

(1) Nous avons ici préféré désigner le facteur d’atténuation du réseau déphaseur par
la letire K plutdt que d’utiliser la notation habituelle B pour éviter toute confusion avec le
facteur de transfert de courant ([3) ides transistors.

(2) Notons que dans ce cas un réseau déphaseur a résistances série et condensateurs en
paralléle (filtre passe-bas) est mdrspensable dans le cas inverse (R paralléles et C série: filtre
passe-haut) I'onde de sortiec reste forrement distordue.
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gain. Dans les montages actuels & transistors, ces réseaux peuvent présenter un
certain intérét du fait qu’ils permettent de travailler avec un plus faible gain,
donc avec un taux de contre-réaction plus important. Le principe de ces réseaux
consiste a faire croitre 1'impédance des cellules du filtre (toutes de méme constante
de temps) selon une loi logarithmique de raison n : on multiplie par n la valeur
de la résistance et on divise par n c;e]le du condensateur de la seconde cellule._
Pour la troisiéme cellule, ¢’est par n? que sont multiplides les impédances, par n*
pour la quafriéme cellule, etc. Cela conduit aux schémas de la figure I1-6. Dans

NIEMe oyle .

Fic. 1I-6.

le cas de la configuration i trois étages, on peut calculer la pulsation pour
laquelle le déphasage est de 180° selon la relation :

it
.-wo — it
_ 2
RC \/ 34—+ %
/ n n
et I"atténuation :
2 1 -
K(oo) = (3 +—_+-_—2)' . (3 -l—%\v—l
n 0, P

¢e qui donne ;

pourn = 1:

o = 1/2,45 RC et K(,,;) = 29 (29,3 dB)
pour .11 = 22

Wy = 1/2,06 RC et K, = 16 (24 dB)
pourn = 3:

wo = 1/1,95 RC et Ky = 12,8 (22 dB).

Pour les réseaux 4 mombre plus important de cellules, le calcul est trop
complexe pour étre développé ici.
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Nous reproduisons, 2 la figure II-7, les schémas de trois réalisations pra-
tiques: La premiére (a) est équipée d’un transistor a effet de champ T, fonctionnant
3 courant constant grice au transistor bipolaire T, monté en série avec la source.
Le réseau d.ephaseur est & quatre cellules. La fréquence d’accord est ajustée en
Jouant sur la valeur de la résistance R, et le gain en prélevant une fraction plus
ou moins importante du signal de sortie au moyen du potentiometre P,.
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Fic. II-7.

Le second montage (b) met également en ceuvre un transistor 2 effet de champ
associé 2 un transistor bipolaire monté en source de courant. Cette association
dont les caractéristiques sont comparables & celles d’un tube penthode présente
I’avantage d’éviter les dérives en fréquences dues & I'effet Miller puisque le tran-
sistor 4 effet de champ fonctionne avec une tension de drain constante. Le réseau
déphaseur est du type a impédance croissante avecn = 2.
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Equipé d’amplificateurs opérationnels, le troisiéme montage mérite de retemr
notre attentlon Les fonctions de déphasage et d’écrétage du signal de sortie sont
confiées & 'amplificateur opérationnel A, tandis que 'amplificateur A, apporte
le gain sans mtrodulrc de déphasage. Cette disposition est trés intéressante car e
montage non-inverseur présente une impédance d’entrée trés élevée ; cela permet
de donner aux résistances R du réseau dephaseur une valeur aussi 1mp0rtante que
100 MQ si ’amplificateur retenu pour Al est a trés faible courant de polarisation :
amplificateur 3 entrée par transistors  effet de champ (2741 Amelco ou TL.080
Texas) ou transistors & super-gain (LM 108). Ainsi, avec des valeurs raisonnables
de capacité, on peut « descendre » a des fréquences. de Pordre du centieme de hertz
ou méme au millidme de hertz avec un amplificateur A, du type « paramétrique »
a entrée par varactors.

Si Pon observe la caractéristique transfert d’un circuit inverseur C.M.O.S.
(fig. 1I-8 &), on remarque que, polarisé au milieu de la partie ascendante de la courbe

220n
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V.= f(Ve) ce circuit presente un gain (négatlf il y a inversion de la phase) non
'néghgeable Cette propriété peut &tre mise 4 profit pour la réalisation d’oscillateurs
a déphasage dans lesquel la trés haute impédance d’entrée des M.O.S. permet
d’utiliser des valeurs élevées de résistances, pratiquement jusqu’a 10 MQ. Nous
reproduisons a la figure II-85 le schéma d’un petit générateur B.F. réalisé par
I’auteur autour d’un triple inverseur C.M.O.S. CD 4007. On remarque que seul
le premier inverseur est utilisé en oscillateur, le second joue le réle d’étage tampon
devant le troisiéme qui, associé aux diodes D1 et D, et aux transistors complé-
mentaires T, et T, constitue l’étage de puissance. Avec un condensateur triple
de 3% 490 pF on parvient 4 couvrir aisément la gamme comprise entre 800 Hz
(R = 10 MQ et 200 kHz (R = 3,9 k(}). A noter que, pour obtenir une faible
distorsion harmonique, une contre-réaction globale — résistance R, de 10 MQ
entre la sortie de I’'amplificateur et la seconde cellule du réseau déphaseur —
a eété prévue.

Oscillatenr & pont de Wien
(Wien bridge oscillator)

Les courbes de réponse en fréquence et en phase du montage de Ia figure I1-9 a
sont données, sur la méme figure, en b et en ¢. On constate que pour la pulsation

1
Mg = —————
JRR;-C,C,
GAIN (4B}
Entree " : @
4 | _
e - 1 ; E
VR, T, 1
TC| i 45
. Rz J‘cz- @ 1
o~ o
e
457
Fic. 1I-9.

la courbe de¢ gain passe par un maximum, pas trés prononcé, mais non négli-
geable, et que Ja courbe de phase passe par zéro. 1l suffit donc, en prmc:pe, de
reboucler sur lui-méme, au moyen d’un tel réseau, un amplificateur non-inverseur
de gain convenable pour qu’il y ait oscillation. Notons également que si Ry = R,
et C; = C,,onawmy = 1/RC.
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Dans la pratique, deux sortes de dispositifs sont utilisés :

1. — Celui de la figure II-10 a qui met en ceuvre un amplificateur a deux
transistors de maniére & obtenir la rotation de phase correspondant, en fait, a une
absence de déphasage. Le gain est ajusté en jouant sur Ja contre-réaction de cou-
rant du premier étage.

2. — Celui de Ia figure II-10 b dans lequel le réseau RC constitue une branche
d’un pont dont I’autre branche est constituée par une résistance « normale » et
un élément non-linéaire dont nous verrons le réle un peu plus tard. L amplifica-
teur différentiel, dont le gain théorique devrait &tre infini, mesure le déséquilibre
du pont qui, dans les conditions idéales, devrait étre nul pour la fréquence f,.
Dans la pratique, le gain de I’amplificateur bien que trés grand est « fini », et le
pont n’est pas parfaitement a 1’équilibre (sinon il n’y aurait aucune tension aux
bornes de ’amplificateur et le montage n’oscillerait pas). L’élément non-linéaire
sert 4 maintenir le pont avec juste ce qu’il faut de déséquilibre pour que le montage
oscille ; cet élément, généralement constitué par le filament d’une ou de deux
lampes 2 incandescence montées en série, est placé dans la branche apériodique
du pont. Si I’on inverse les positions respectives de la résistance et de 1’¢lément
non-linéaire, ce dernier peut &tre une thermistance.

T e BiT2Y

Ty=Tp= 2N 2222 Temenl - nan
2 R= 47k lingaice
Z| (Thermistance)

"I@

2 c-m 'S .
3 ) g=
%"’ = Zasn

Ajustage
du gain

Fic. 11-10.

Dans la pratique, différentes méthodes sont utilisées pour maintenir le
montage juste un peu au-dessus de la limite de 1’accrochage et avoir une tension
de sortie constante quelle que soit la fréquence du signal fourni par 1’oscillateur.
Le dispositif le plus usité a longtemps été ’introduction d’un élément non-linéaire
dans la boucle de contre-réaction : lampe & incandescence montée en série avec la
cathode du premier tube ou I’émetteur du premier transistor de ’amplificateur
ou thermistance montée en série avec la résistance de contre-réaction (schémas
a et b de la figure II-11). Ce trés efficace mode de régulation, qui donne satisfaction
dans les générateurs dont la fréquence d’accord ne descend pas en dessous de 20
a 30 Hz, n’est pas recommandé dans les montages a trés basse fréquence ; en
¢ffet, I'inertie thenmque de 1’¢lément régulateur n’étant plus assez 1mp01'tante, la
valeur de ce dernier varie avec la valevr instantanée du signal de sortie, ce dont il
résulte une distorsion non négligeable. Deux autres méthodes sont actuellement
utilisées : une fraction de la tenmsion de sortie est redressée et filtrée avec une
constante de temps suffisante — qui est fonction de la fréquence la plus basse
a fournir — et la tension continue ainsi obtenue est utilisée pour faire varier la
résistance drain — source d’un transistor a effet de champ monté dans la boucle
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un tel oscillateur. Comme dans Poscillateur de la figure 11-10 b, le transistor T ne
devrait théoriquement recevoir pour la fréquence d’accord du pont, aucun signal
sur sa base ; le montage ne pourrait alors entrer en oscillation. Il est donc nécessaire
d’admettre un léger déséquilibre. C’est la lampe a incandescence A moniée en
série avec la résistance ajustable Rop qui permet de maintenir un déséquilibre
juste suffisant pour entretenir 1’oscillation. Pour commander le transistor T4 avec
une impédance assez faible, on a été amené a4 multiplier par deux la valeur du
condensateur de la branche série du pont de Wien ainsi que la résistance de la
branche paralléle ; la fréquence d’accord est alors donnée par la relation :

f, = 1/4n RC.
Oscillateurs a réseaux en double T ou en T ponté
(Twin Tee et Bridged Tee Oscillators)
Il existe des réseaux de résistances et capacités dont la courbe de transfert
présente une trés forte atténuation pour 1a fréquence d’accord f,. Théoriquement,

méme pour un réseau parfait, ’atténuation devrait étre infinie. Ce réseau est le
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double T dont le schéma est donné en a de la figure T1-14 et dont on trouvera la
courbe de réponse en fréquence en b et celle en phase en ¢. Dans le cas général,
la fréquence pour P’atténuation maximale est donnée par la relation :

f_0= ﬁ

TS ke ﬁlusr_._-:s'_‘@.ﬁ%ﬂt, on donne 4 n la valeur 1 la relation devient :
La fonction de transfert du réseau est donnée par la relation :
"5, 1-R’C?’®

Uy 1-R’C20*+4jRCw
et le déphasage :
4RCaw
g =———
© 1 —-R*C?*w

Pour un réseau parfaitement équilibré et non chargé la courbe de déphasage
en fonction de la fréquence serait donc celle de Ia figure 11-14 .
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Darlington ou amplificateur opérationnel monté en non-inverseur (fig. 1I-16 b
et ¢).

Les réscaux en T ponté schématisés a la figure 1I-17 présentent, bien que trés
atténuces, les mémes caractéristiques que le double T. Les relations qui permettent
de calculer la fréquence sont pour la figure a

1
fy= 2n-RC

L’explication théorique du fonctionnement des oscillateurs mettant en ceuvre
ce type de réseau est assez complexe. C’est sans doute la raison pour laquelle les
differents auteurs que nous avons consultés se montrent d’une grande discrétion
a son sujet. Nous imiterons donc leur prudente réserve et nous nous bornerons a
donner a la figure II-15 le schéma de principe de ce montage. La sortie s’effectuant
a haute impédance, il est recommandé d’isoler 1’oscillateur proprement dit de la
charge au moyen d’un étage a trés haute impédance d’entrée : collecteur commun,
avec R = /R R,, et pour la figure b, la méme relation mais avec C = \/Cl Cos
Pour C, = 10Cy,ona:

e
T 2RO

1.
W

R
&
2 TC2
R @ O
1

fo

L= o |
2TRC 2TRC -
Fig. II-17.

Ces réseaux peuvent €tre utilisés pour réaliser des oscillateurs analogues 4
ceux mettant en ceuvre des doubles T et nous en donnons deux versions a la
figure I1-18. Le second b mérite de retenir un instant notre attention, car c’est un
générateur 4 points fixes dont les deux commutateurs S, (rotatif) et S, a Ss
(a boutons poussoirs) permettent de sélectionner les fréquences. S; commute les
condensateurs selon une progression géométrique a base 10, tandis que Jes résis-
tances dont la progression est a base 2 sont commutées par les poussoirs S, a S,
ce qui fait qu’en enfongant simultanément deux ou plusieurs poussoirs on peut
obtenir les fréquences intermédiaires : par exemple, si nous enfongons simultané-
ment les poussoirs 10, 20 et 40, nous obtiendrons 70 Hz pour la position x 1 de
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Fic. II-18a,

34, 700 Hz pour la position % 10, etc. Il est ainsi possible d’obtenir, par le simple

jeu de ces deux commutateurs, les fréquences comprises entre 10 et 150 kHz. Les

transistors au germanium qui figurent sur le schéma peuvent, sans modification
des valeurs des autres éléments, étre remplacés par des transistors au silicium
plus modernes ; par exemple : 2N3702 pour les p-n-p et 2N3704 pour les n-p-n.
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Autres types d’oscillateurs

Moins classique que les montages précedents, 1’oscillateur symétrique de la
figure I1-19 est en fait une sorte de multivibrateur non saturé, dont on a rendu les
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i

Ry gznn 256kn
10kn| Sortie |

Pl

DAt

AW
fom |

T 5
N

i e
| 2
10k $ 2ok
pF
”
2N1711
To=Ty § 2N2222 Th:27knd 25°C
2N 2926

Avec R1:R2 et Ci=Co= 03: 8 2nf {p=10004H=
FiG. 1I-19.

tensions de sorties sinusoidales par I’adjonction de trois composants : les résis-
tances Ry et R, de valeur élevée montées en série avec les condensateurs de rétro-
couplage C,; et C,, ainsi que le condensateur C; = C; = C, qui établit une
contre-réaction sur ’étage dont le transistor est « actif ». La constante de temps
R{C; = R,C, est calculée de telle maniere que, en multivibrateur normal (c’est-
a-dire en 1’absence de C, et les résistances de polarisation de base des transistors
ramenees au +V,..), le montage oscille sur une fréquence légérement inférieure
a celle désirée en onde sinusoidale. C’est en agissant sur la tension d’alimentation
des bases des transistors — au moyen du potentiométre P; — que la fréquence
du signal de sortie est ajustée. Une stabilisation en température par thermistance
(Th) est prévue. Son action peut étre réglée au moyen de la résistance ajustable
R 4. Le principal intérét de ce montage réside dans le fait qu’il fournit un signal
symétrique par rapport a la masse.

Par contre, pour obtenir une onde parfaitement sinusoidale, il est nécessaire
que les composants des deux sections du montage (transistors, résistances, conden-
sateurs) soient trés bien appariés.

Un schéma assez reécent de réseau RC est le double T dont la figure 11-20
donne le schéma. Au premier regard, il semble ne différer du double T classique
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que par D’interversion d’une résistance et d’un condensateur dans les branches
horizontales des T. Malis c’est 14 le petit détail qui change tout :

— Contrairement au double T classique, celui-ci ne constitue pas un flire
coupe-bande mais un passe-bande.

— Pour la fréquence d’accord f;, non seulement ’atténuation est trés faible,
mais dans certaines conditions il peut y avoir surtension, ¢’est-a-dire que la tension
de sortie est supérieure a celle d’entrée.

Cette condition optimale est réalisée si 'on a :
RICZ — R2C1 = R3C3 = wo =t 277..' fo (1)
et R,/R; =242 2)

Si la sortie n’est pas chargée, le gain €, .11o/€cniree €St alors égal a 1,21 et Je
déphasage nul. Toutes les conditions sont donc réunies pour réaliser un oscillateur.
Comme on ne peut pas prétendre réaliser un oscillateur sans apport de puissance,
c’est un transistor a effet de champ monté en drain commun, ¢’est-a-dire en
transformateur d’impédance sans gain de tension, qui permet d’effectuer le rétro-
couplage de la sortie vers I’entrée selon le montage de la figure 11-21. Il faut bien
polariser la grille du T.E.C., aussi est-on obligé de « dédoubler » la résistance R,
dont les deux « moitiés » R,, et R, sont en fait, du point de vue alternatif, mon-
tées en paralléle & travers la source d’alimentation. Les résistances du montage
pouvant sans inconvénient avoir des valeurs aussi €levées gue 22 ML), ce montage
presente 1’avantage de permettre I'obtention de trés basses fréquences avec des
valeurs de capacité raisonnables. Nous reproduisons a la figure 1I-22 un abaque
permettant, avec les valeurs de résistances qui figurent dans le tableau joint, de
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déterminer par simple alignement les valeurs des condensateurs pour la gamme de
1 a 100 Hz. Cet abaque est « extensible », car pour extrapoler il suffit de multiplier
les valeurs de capacité trouvées, pour une fréquence dix ou cent fois plus élevée,
par le rapport inverse des fréquences. Si, par exemple, nous désirons faire osciller
le montage sur 0,01 Hz, nous déterminons avec ’abaque les valeurs des condensa-
teurs pour 1 Hz et multiplions les valeurs trouvées par cent ce qui nous donne :

C1 =3 },{F,
C2 = 6,8 ‘uF,
et C3 = 0,68 ﬂF.
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Les oscillateurs polyphasés

Soit un amplificateur & n étages identiques (trois par exemple) a couplage
par condensateurs et résistances (fig. 11-23 a). La résistance R équivalente a la
mise en paralléle des résistances de polarisation de base du transistor T, suivant
R;-R, et de la résistance d’entrée du transistor T, constitue, avec le condensateur
de liaison C, un circuit déphaseur dont le déphasage (avant) vient se soustraire
de celui, égal a 180°, introduit par le transistor T (fig. I1I-23 b). Si nous rebouclons
cet amplificateur sur lui-méme, il oscillera spontanément sur la fréquence f,
pour laquelle la somme des déphasages introduits par chaque étage sera égale

Dephasage dit au reseay
$1 RC de couplage

P
-

Origine des phases

(&)

‘. —
Dephasage de
[‘amplificateur

(2m)

®

Fic. 11-23. %
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a 360°. Dans notre exemple a trois €tages, la fréquence d’oscillation sera celle pour
laquelle chaque étage déphasera de 360°/3 = 120° = 180°—60°. Si le gain de
chaque €tage compense exactement I’atténuation produite par le réseau déphaseur
a la fréquence f, (condition générale d’cscillation), nous aurons réalisé un oscilla-
teur triphasé.

Ce principe, qui n’est autre que celui de I'oscillateur & déphasage monophasé
étudié plus haut, est applicable a n’importe quel nombre de phases égal ou supé-
rieur a deux.

Dans le cas de Doscillateur sinus-cosinus, on aura deux étages déphasant
chacun de 7/2 (90°), ce qui fait au total 180° et il faudra donc un étage inverseur
supplémentaire pour pouvoir réinjecter le signal de sortie en phase sur I’entrée.
Cet étage procurant un gain supplémentaire, il faut en tenir compte dans le calcul
du gain des étages déphaseurs. On peut également prélever seulement une partie
du signal de sortie du troisiéme étage aux bornes d’un diviseur résistant, lequel
sera lui-méme auto-régulateur (par lampe a incandescence, coupleur optoélectro-
nique, thermistance, ou T.E.C. comme dans les montages décrits précédemment).
La figure 1I-24 donne le schéma de principe d’un tel montage.

Sines Tﬂ'g: rCn;inu:

Etaga dephaseur de
180"

Fig. 11-24.

En pratique, depuis que les amplificateurs opérationnels sont devenus des
composants bon marché, on préfére réaliser les oscillateurs polyphasés au moyen
d’étages intégrateurs équipés de ces circuits.

Nous donnons, a la figure II-25 a, le schéma d’un oscillateur triphasé réalise
par le montage en boucle de trois intégrateurs a amplificateurs opérationnels
dont la fréquence d’oscillation est donnée par la relation :

fo = (\:/zg) (2«,«5-11{(:) B 4?:\-/12(:‘

4

Le second montage b est un oscillateur sinus-cosinus n’utilisant que deux
amplificateurs opérationnels ; en effet, la présence dans ces amplificateurs d’une
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enfrée non-inverseuse permet de trouver le déphasage supplémentaire de 1809,
sans avoir recours a un étage auxiliaire. Le circuit de rétro-couplage est constitué
par un circuit RC, de constante de temps légérement supérieure & RC de maniére
a faciliter Je démarrage de 1’oscillation.

La fréquence d’oscillation est donnée par la relation que nous commencons

a bien connaitre :
fo = 127 RC.

Dans ces deux montages, la limitation d’amplitude est obtenue par le moyen
bien classique d’écrétage sur 1’un des étages de 1’oscillateur.

Accord électronique des oscillateurs

Dans certaines applications, il est intéressant d’asservir, & une tension, la
fréquence du signal délivré par un oscillateur (conversion tension-fréquence,
enregistrement trés basse fréquence sur bande magnétique en modulation de
fréquence, boucles a verrouillage de phase (phase-lock) etc.). L’apparition des
transistors a effet de champ dont la résistance drain-source peut étre modulée au
moyen d’une tension continue appliquee a la grille permet d’effectuer simplement
cette modulation.,

La variation de la résistance drain-source Rpg en fonction de la tension
grille-source est donnée par la relation :

1

s A T
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dans la partie purement résistive de la caractéristique du T.E.C. Dans cette relation
Rpg est la résistance drain-source, Vgg la tension appliquée entre grille et source
et k un coefficient propre au T.E.C.

La variation de résistance étant inversement proportionnelle a4 la tension
grille-source Vg, la fréquence étant de son cdté inversement proportionnelle 4 la
résistance drain-source, elle est donc directement proportionnelle a la tension de
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commande. Ce procédé de commande est applicable & tous les montages a condi-
tion que les sources de tous les transistors a effet de champ solent au méme poten-
tiel, ce qui est réalisable griace a des dispositions particuliéres de construction.
A titre d’exemple, nous reproduisons a la figure I1-26 le schéma d’un oscillateur
sinus-cosinus & variation linéaire de fréquence par transistors a effet de champ.
La régulation en amplitude du signal de sortie est également obtenue au moyen
d’un pont de contre-réaction constitu€ par la résistance R et la résistance drain-
source du transistor a effet de champ T,, dont la grille est commandée par la
tension continue obtenue par redressement de la tension de sortie de [’étage
déphaseur, au moyen de la diode D;.

Avec les valeurs du schéma, la fréquence du signal de sortie varie linéaire-
ment de 500 kHz 4 5 MHz pour une variativn de la tension de commande appli-
quée aux grilles des T.E.C. comprise entre 4,8 et 7,2 V.

Il peut étre €galement intéressant d’asservir la fréquence du signal, délivré
par un oscillateur, a une grandeur lumineuse. Il suffit alors de remplacer les résis-
tances R d’un oscillateur RC par des cellules photorésistantes. soigneusement
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appariées (cellule différentielle de faible surface par exemple) pour obtenir le
résultat souhaité. Ici ézalement la fréquence est directement proportionnelle a
I’éclairement. La figure 11-27 donne un exemple d’un tel montage.
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Fic. II-27.

Comparaison des différenis types d’osciliateurs

Devant une telle profusion de montages, le lecteur sera sans doute désireux
de savoir lequel choisir dans tel ou tel cas particulier. Aussi nous semble-t-il utile
de comparer, ne serait-ce que trés sommairement, leurs qualités et inconvénients
respectifs,

Les montages simples a déphasage offrent pour principal intérét d’étre éco-
nomiques, puisqu’ils ne nécessitent qu’un minimum de composants. De plus, la
fréquence pouvant étre ajustée en agissant sur une seule résistance, ils n’est pas
besoin d’employer, dans le réseau déphaseur, des composants de haute: precision.
Le dispositif de limitation d’amplitude par diode permet d’obtenir un signal
d’amplitude assez stable ; par contre, la fréquence est affectée par les différents
paramétres (tension d’alimentation, température, charge, etc.). On utilisera donc
ces montages de préférence dans les dispositifs n’exigeant pas une haute stabilité
en fréquence. On a vu cependant qu’il est possible de remédier & ces inconvénients
par I'emploi de différents artifices, mais le montage perd alors ses qualités d’¢éco-
nomie.

I oscillateur & deux amplificateurs opérationnels de la figure I1I-7 ¢ est celui qui
permet de descendre le plus bas en fréquence, mals il est relativement onéreux (1).

(1) Ceci est beaucoup moins yrai au jour ol nous rééditons cet ouvrage (1979) car on
trouve des amplificateurs opérationnels doubles pour moins de 5 F.
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De trés basses fréquences peuvent également &tre obtenues, beaucoup plus écono-
miquement, au moyen du montage a double T passe-bande et transistor a effet
de champ de la figure I1-21 avec une assez bonne stabilité, mais aucune régulation
en amplitude n’étant prévue, il est nécessaire de 1’alimenter avec une tension
régulée et de le coupler a travers un étage tampon pour éviter I’influence de la
charge.

La meilleure stabilité en fréquence est obtenue avec l’oscillateur en double T
classique (réseau coupe-bande), mais ce montage présente I’inconvénient d’exiger,
pour fonctionner dans les conditions optimales, des composants appariés 4 mieux
que 1 %.

Tous ces oscillateurs ne sont prathuement utilisables que pour des montages
a fréequence fixe ou, a la rigueur, a points fixes, la variation progresswe de la fre-
quence d’accord dans une plage importante ¢tant assez difficile a obtenir.

Pour la réalisation de générateurs a large bande, 'oscillateur universellement
utilisé (ou presque) est le pont de Wien qui peut aussi bien étre accordé avec un
condensateur variable normalisé de 2x 490 pF (isolé de la masse cependant :
attention aux capacités parasites) ou avec un potentiomeétre double. Les divers
dispositifs de stabilisation en amplitude permettent d’avoir d’un bout A 'autre
de la gamme une remarquable stabilité en amplitude (avec cependant une certaine
constante de temps, d’autant plus grande que 1’oscillateur descend bas en fré-
quence). Le défaut de ce montage est de ne pas fournir une onde pure aux trés
basses fréquences a cause de la constante de temps relativement faible de 1’élément
régulateur d’amplitude : 10 Hz est la limite inférieure la plus courante. Du cOté des
fréquences élevées, il est rare que 1’on puisse dépasser 500 kHz.

Pour I’obtention de fréquences élevées pouvant atteindre plusieurs mégahertz
le plus intéressant est ’oscillateur 4 déphasage a résistances en série et condensa-
teurs en parallele qui peut aisément étre accordé au moyen d’un condensateur
variable classique de 3 X 490 pF avec rotor a la masse ; mais nous avons vu que
ce montage « descend » trés mal en fréquence. On en réservera donc I'emploi
aux oscillateurs « vidéo » couvrant de quelques centaines de hertz i plusieurs
mégahertz,

Il est une autre méthode pour obtenir un signal sinusoidal avec un montage
accordé par résistance et capacité : c’est le générateur de fonctions constitué par
un générateur de signaux triangulaires symétriques qui sont mis en forme au
moyen de réseaux a résistances et diodes. Mais comme dit le poete, ¢’est une
autre histoire et nous en entretiendrons les lecteurs dans un chapitre a venir.

Abaque pour la détermination rapide des éléments d’un oscillatenr A résistances
et capacités

Nous avons remarqué tout au long de ce chapitre quelarelation f, = 1/27 RC
se retrouve, parfois affectée d’un certain coefficient, dans la formule de la plupart
des oscillateurs RC. C’est pour faciliter 1’établissement des réseaux déphaseurs
que nous reproduisons, a la figure I1-28 un abaque permettant par simple aligne-
ment de points (au moyen d’une régle transparente par exemple) de déterminer,
a partir de deux données, la troisi¢me : par exemple la fréquence et la résistance R
¢tant données, déterminer la valeur de C. Nous pensons que le lecteur connait le
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maniement de ce type d’abaque et nous ne croyons pas nécessaire de 1’expliquer
ici. Comme celui de la figure [1-22, cet abaque ne couvre pas la totalité du spectre,
mais il est facile d’extrapoler en multipliant la valeur du condensateur ou de la
résistance trouvée pour une fréquence dix, cent ou méme mille fois plus faible
ou plus grande que celle recherchée, par 1’inverse du rapport des fréquences. Soit,
par exemple, a trouver la valeur de C a associer avec 10 kQ pour osciller sur
1 MHz. Nous cherchons au moyen de I’'abaque quel condensateur il faut pour
une fréquence cent fois plus faible (10 kHz) et nous trouvons 1,6 nF. En multi-
pliant cette valeur par I’inverse du rapport des fréquences, soit 0,01, nous trouvons
0,016 nF = 16 pF.
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Pour permettre ’emploi de 1’abaque dans le cas ou le facteur 27 RC est
affecté d’un certain coefficient (cas de 1’oscillateur & déphasage par exemple), nous
résumons dans le tableau II-28 b les principaux réseaux déphaseurs utilisés dans
les oscillateurs, avec la formule donnant leur pulsation (pour nous affranchir
du facteur 2 n) ainsi que le coefficient par lequel il faudra multiplier la valeur de
R ou de C donnée par 1’abaque pour ce type d’oscillateur. Par exemple, dans
I’oscillateur 2 déphasage a quatre cellules, pour une fréquence de 10 kHz, avec
des condensateurs de 1,6 nF, I’abaque donne une résistance de 10 k€. Nous
multiplions ce résultat par 0,837 pour avoir la valeur de résistance recherchée :
soit 8,37 kQ. Ce n’est pas plus difficile que cela.
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CHAPITRE III

OSCILLATEURS L. C. A REACTION

Nous précisons ici oscillateurs & réaction car nous verrons dans un chapitre
ultérieur qu’il est également possible d’obtenir une oscillation en désamortissant
un circuit oscillant paralléle par ’emploi d’un élément présentant dans sa courbe
caractéristique une zone a résistance négative.

Principaux types d’oscillateurs L. C a réaction

Nous rappelons a la figure I1I-1 le schéma général de principe de tout oscilla-
teur a réaction. Inutile d’en refaire la théorie ni de rappeler les conditions générales
d’entretien qui ont été énoncées dans le premier chapitre de cette étude.

Amplificateur — 4 | Charge
A

Tf Boucle de T

Z1| reaction |Z3
B
22 —

Fig. III-1.

Dans la « boite noire » représentant le circuit accordé de réaction nous avons
fait figurer trois impédances Z,, Z, et Z;. C’est la nature de ces impédances qui
détermine le type d’oscillateur :

— Si Z, et Z, sont des capacités et Z; une inductance nous obtenons un
oscillateur CorritTs (fig. II1-2 a).

— SiZ, et Z, sont des inductances et Z5 une capacité le montage est du type
HARTLEY.
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On peut envisager deux types d’oscillateurs Hartley :

— celui dans lequel Z,; et Z, sont deux fractions d’'un méme enroulement
(dans ce cas il est nécessaire d’isoler du point de vue du courant continu
I’entrée de ’amplificateur par un condensateur C; (en pointillé sur le schéma))
(fig. I1-2 b) ;

——
—

Colpitts @

Hartley @

Fic. 111-2.

— celui dans lequel cet isolement du point de vue du continu est obtenu
au moyen d’un couplage magnétique entre les deux enroulements isolés
électriquement. Dans ce cas il y aura lieu, davs le calcul du circuit accorde,
de tenir compte de I’inductance mutuelle M entre ces deux enroulements
(fig. III-2 ¢).

— Une légére modification & I’oscillateur Colpitts : le remplacement de
Pinductance L par un circuit accordé série L.C,, nous conduit & oscillateur
Crapp (fig. I11-2 d), lequel n’est guere différent par son schéma électrique d’un
oscillateur & quartz ; puisque 1’on sait gu’un cristal peut étre considéré comme un
circuit oscillant série R.L.C shunté par la faible capacité parailele C, (fig. I1I-3 a).
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Cette derniére capacité étant faible devant les condensateurs C; et C, qui déter-
minent le taux de réaction, on peut en négligeant la résistance R, ramener le schéma
de Poscillateur a quartz a celui du Clapp (fig. III-3 5).

R
medeon o B p
T | T
—_— — L
AT: C

Fic. III-3.

Les schémas de principe que nous venons d’étudier mettaient en ceuvre un
transistor monté en base commune. Cette disposition, généralement utilisée aux
trés hautes fréquences, n’est pas la seule possible, les versions a émetteur commun
et méme a collecteur commun sont €galement possibles. Cela nous conduit aux
différentes configurations pratiques que nous avons groupées dans le tableau de
la figure II1-4. Nous y remarquons que les trois types de réaction : Colpitts,
Hartley et Clapp sont transposables au montage a émetteur commun tandis
que seul le Hartley & deux enroulements peut €tre utilisé en collecteur commun.
Cela s’explique aisément a partir des considérations suivantes.

10 le gain en tension de ce montage est légérement inférieur a I’unité mais
son gain en puissance est loin d’étre négligeable

20 I’étage a collecteur commun fournit un signal de sortie en phase avec celui
d’entrée : un circuit de réaction du genre de ceux du Colpitts, du Hartley a prise
ou du Clapp qui par construction produisent un déphasage de m entre entrée
et sortie n’apporteraient au montage qu’une réaction négative (contre-réaction). Par
contre, en ce qui concerne le Hartley 4 deux enroulements, on est toujours maitre
de la phase de la tension de sortie : il suffit de brancher I’enroulement de réaction
dans le sens voulu et, de plus, le gain en tension inférieur & ’unité du montage
n’est pas un handicap puisque par le jeu du rapport de transformation du circuit
de rétroaction, le gain en puissance du transistor peut étre ramené a un gain en
tension.

Encore quelques commentaires concernant ces schémas : les condensateurs
marqués C;, C, et C; sont ceux qui, associés aux enroulements L, et éventuel-
lement L, déterminent la fréquence propre du circuit oscillant de réaction. Les
condensateurs de découplage C;; ainsi que ceux de liaison C; doivent naturel-
lement présenter I'impédance Ja plus faible possible a la fréquence de travail
du montage.
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Deux modes d’alimentation en continu de chacune des €électrodes « chaudes »
des transistors, c¢’est-a-dire celles qui sont portées a un potentiel alternatif, sont
souvent possible :

— le mode série : le courant continu d’alimentation (de base, de collecteur
ou d’émetteur) traverse ’enroulement de réaction,
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Fic. I11-4.

— et le mode paralléle : ce courant est fourni & travers une résistance, éven-
tuellement associée a une inductance d’arrét haute fréquence pour en augmenter
I’impédance totale, et la tension alternative appliquée & 1’électrode considérée
via un condensateur de liaison C;.

Remarquons également que souvent, pour des raisons évidentes d’adapta-
tion d’impédance les électrodes des transistors regoivent le signal alternatif a
partir d’une prise ménagée sur les enroulements de maniére 4 conserver au
circuit oscillant de réaction un coeflicient de surtension convenable.
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De méme que dans un amplificateur, le transistor qui équipe un oscillateur
peut étre polarisé en classe A, B ou C. Ces deux derniers modes de fonctionne-
ment dont le rendement élevé les rend particuliérement intéressants dans les
oscillateurs appelés a fournir au circuit de charge une puissance relativement
importante, sont assez souvent utilisés dans des montages symétriques (push-pull)
tel le MEesNy (fig. IT1-5) cher aux amateurs émetteurs des temps héroiques de la

radio a tube.

L L2 @ RE _I_CD
Raz. lCD

4

Fig. I1II-5.

Précisons que toutes les configurations d’oscillateurs présentées dans le
tableau de la figure III-4 peuvent étre également — du moins en théorie —
appliquées a des oscillateurs équipés de transistors a effet de champ (a jonction
ou M.O.S.).

Nous verrons également un peu plus loin que des oscillateurs peuvent étre
aussi réalisés autour de circuits intégrés — amplificateurs opérationnels ou ampli-
ficateurs différentiels — leur principe de fonctionnement restant le méme que celui
des montages mettant en ceuvre de simples transistors.

Autres types d’oscillateurs a réaction

De nombreuses autres configurations d’oscillateurs sont encore possibles.
Mettant en ceuvre un transistor bipolaire a jonction, nous pouvons citer — héri-
tier indirect du T.P.T.G. (Tuned Plate, Tuned Grid) de la radio a tube — le
montage & base et émetteur accordés (fig. 1II-6) dont une étude détaillée nous
entrainerait 4 de trop longs développements mathématiques. Précisons toute-
fois que la fréquence d’oscillation est déterminée par le circuit oscillant constitue
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par la mise en série des inductances L, et L, et des condensateurs C,; et C,. On
a dong :

wy ~ 1/[(Ly+1L,) (Cy-C,/Cy+C))]

1
d’on f, ~ 12:1\/ :
o108 | T - Cloa0)

La condition d’oscillation étant donnée par la relation :
1/Czw0 > L2CO0 +(rfh']'c) (0)0/0)«]3)

Résistance r
de charge

Sortie

Fig. TII-6.

dans laquelle 'y, est la résistance de base du transistor, r, la composante réelle
(résistive) de son impédance de collecteur et @, la pulsation de la fréquence
de coupure dudit transistor. Cela signifie en gros que I'impédance du circuit
d’émetteur pour la fréquence de pulsation w, doit étre légerement capacitive :

Transistor
a pointes

Fic. I1X-7.
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la réactance de C, devant étre, pour cette fréquence supérieure a la réactance
de L, d’une valeur qui dépend des caractéristiques du transistor.

Pour qu’une oscillation s’entretienne dans un circuit accordé paralléle il
suffit d’en compenser les pertes en 1’associant a un élément dont la caractéristique
courant - tension présente une zone a pente négative. C’¢tait le cas des anciens
transistors 2 pointes dont nous rappelons pour mémoire le schéma a la figure
III-7. C’est encore le cas pour les diodes tunnel ainsi que pour tout autre élément
semiconducteur dont la caractéristique présente une région a pente négative ;
nous aurons 1’occasion d’y revenir dans un prochain chapitre.

Principales caractéristiques d’un oscillateur

Que demande-t-on 4 un oscillateur ? De fournir un signal duquel nous som-
mes en droit d’exiger certaines qualités :

— Puissance : selon I'utilisation envisagée, nous nous contenterons soit d’une
puissance minime (oscillateur local de changeur de fréquence, pilote d’émetteur ou
de générateur de mesure dont le signal de sortie sera amplifié en puissance par
des étages spécialisés) ou au contraire la puissance sera directement prélevee
a I’étage oscillateur (générateur de signal alternatif pour pont de mesure par
exemple).

— Pureté : selon le cas nous pourrons nous contenter d’un signal approxi-
mativement sinusoidal (générateur de signaux sonores pour ’¢tude de la lecture
au son par exemple) ou au contraire, le résultat recherché sera I’obtention d’un
signal présentant un trés faible taux de distorsion (oscillateur pour pont de mesure,
générateur de mesure).

— Stabilité de la tension de sortie en fonction de la tension d’alimentation
ou du réglage en fréquence dans un générateur de mesure.

— Stabilité en fréquence : dans un émetteur, un récepteur superhétérodyne
ou un générateur de mesure il importe que les conditions extérieures (variations
de la tension d’alimentation, de la température, vieillissement des composants,
charge, etc.) aient une influence négligeable sur la fréquence f, du signal délivré

“par Doscillateur. D’ol la notion de stabilité en fréquence Afy/f, qui s’exprime
généralement en puissances négatives de 10. Par exemple, nous dirons qu’un
oscillateur dont Ja fréquence ne s’écarte pas de plus de 1/10 000 de sa fréquence £,
quelles que soient les variations des différents parameires (température, tension
d’alimentation, etc.), qu’il présente une stabilité de 10™%,

La stabilité est parfois exprimée en fonction d’une seule des variables, les
autres étant supposées stables, On parlera de stabilité en fonction de la tempéra-
ture Afy/fy/°C, en fonction de la tension d’alimentation : Afy/fy/V, en fonction
du temps : dans ce cas on peut considérer la stabilité a court terme (unité de
temps non précisé) ou a long terme (1'unité de temps pouvant étre 1’heure, la jour-
née, I’année méme).

Comme il est évident qu’un oscillateur parfait : haute stabilité en fréquence
et en tension ‘de sortie, délivrant une onde pratiquement exempte d’harmoni-
ques, et capable de délivrer une puissance élevée tout en admettant de fortes
variations de la charge, n’existe pas, il faudra toujours adopter un compromis
donnant la priorité & certaines qualités au détriment des autres.
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Quelles sont les conditions qui influent sur la stabilité en fréquence ?

Reprenons le schéma de principe d’'un oscillateur (Colpitts par exemple)
(fig. 111-8 @) et remplagons son transistor par son schema équivalent électrique
(fig. I11-8 b). Dans ce second schéma nous trouvons :

— pour I’"émetteur une résistance r. qui représente la résistance dynamique
de la jonction base-émetteur du transistor

g i i
° q Ig
K ' constante de Boltzmann
T : température absolue en degrés Kelvin
g : charge de ’électron
I : courant statique de I’émetteur.

ITRANSIS
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g i B
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Fia. II1-8.

Notons en passant que la valeur du paramétre hyyy = 1.+ (1 —0ry de impe-
dance d’entrée en base commune du transistor est 2 quelques milliémes prés égale
A r, puisque « est trés voisin de "unité et que la résistance de base 1,4, est relati-
vement faible.

— entre la jonction de base B’ et la borne sortie du boitier (B) nous trouvons
la résistance 1y, qui représente la résistance de la zone semiconductrice qui consti-
tue la base ;
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— entre la jonction B’ et la sortie du collecteur nous trouvons la résistance
I, résistance dynamique de la jonction base-collecteur pclarisée en inverse
Iy = Vep/lpeos 12 résistance 1., équivalente & Vep/Icgo ;

— entre la jonction de base B’ et I’émetteur d’une part et le collecteur
d’autre part, les capacités C,,.. et Cy,,. des jonctions base-émetteur et base-collec-
teur ;

— enfin entre la jonction de base et le collecteur nous trouvons un géne-
rateur de courant qui n’est autre que I’équivalent du facteur de transfert de
courant en base commune du transistor & & h, .

Qu’est-ce qui dans tout cela est susceptible, par ses variations, d’influer sur
la fréquence d’oscillation ?

Tout d’abord, ceci va de soi, les valeurs des capacités d’accord C; et
C, et Iinductance L. Ces paramétres étant prépondérants, il importe que les
composants correspondants — condensateur et inductance — soient de la meil-
leure qualité possible : condensateurs a air ou au mica argenté en haute fréquence
ou au polycarbonate pour les basses fréquences, selfs présentant la meilleure sta-
bilité électrique et mécanique possible cuivre argenté en THF, fil divis¢ en HF,
circuits magnétiques a faibles pertes et haute stabilité en BF (1) ;

— ensuite certains parameétres du transistor. Eliminons d’abord ceux qui
peuvent étre négligés : ry.. et r... Viennent ensuite h,,, (également désigné par
h;, dans certains ouvrages américains) impédance d’entrée en base commune
et h,,. (encore nommé h ) facteur de transfert de courant en collecteur commun
qui peuvent étre affectés de variations non négligeables en fonction de la tempé-
rature et pour le premier du courant d’émetteur. Puis viennent les capacités
internes du transistor C,., et Cy...

Ces considérations nous dictent ce qu’il faudra faire pour obtenir la meilleure
stabilité possible :

10 utiliser un circuit oscillant de haute qualité ;

2° compenser au mieux, par Je choix d’un circuit de polarisation bien étudié
du transistor les parameétres hy,, et h,; (b ou ¢) selon la configaration retenue ;

30 les capacités C,., et Cy.. seront rendues négligeables si les capacités
d’accord du circuit oscillant sont suffisamment grandes (au minimum 10 fois plus
grandes) devant les premiéres. Cela nous montre immédiatement I'intérét que
présentent en THF les montages Colpitts et surtout Clapp. Mais nous y revien-
drons bientdt.

Détermination de la fréquence d’oscillation

Une étude mathématique compléte du fonctionnement d’un oscillateur, en
particulier en ce qui concerne la fréquence d’oscillation, nous conduirait a un

(1) Nous ne pouvons nous étendre longuement sur ce qui fait la qualité des composants.
Un long chapitre n’y suffirait pas. A ce sujet le lecteur pourra sereporter aux nombreux ouvrages
spécialisés consacrés a la question, en particulier « Technologie des composants électroniques»
de R. Besson, en vente a la Librairie Parisienne de la Radio.
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développement qui sortirait du cadre de cette modeste étude. Nous nous borne-
rons donc a reproduire dans le tableau ci-aprés, extrait de ’ouvrage « Calcul des
circuits a transistors » rédigé par les ingénieurs de Texas Instruments (1) les
équations a partir desquelles il est possible de calculer la fréquence naturelle
d’oscillation (w? = (2 nfy)?* ainsi que les conditions de démarrage des oscilla-
teurs.

Circuit Fréquence naturelle (w?) Conditions de démarrage
+ Ci+Co)h;, € c
oo 1. Oy B g ot Sy O By G
e LGk, O, Bk L ¢ G C,
Colpitts - 1 LCh,,
(émetteur | = 1o L& C,C,h,
commun) ” *
P, T
Ci+GC,
et r = résistance de la bobine L
; 1 -C
Colpitts Bl hyy, & *1__ by, > 2
(base LC “hiCiC, T IC Ci+Cy
comimune)
3 Ahg
i ILChje +(M+Lyg)* +(Lyr+ Lory)
e ie h o> ie
ClLbe) + (Lira+ Larybe + Ll —MIh,e | (L + M) (L +M)
(2 prise) LC+(L;L,—M? h;, L,+M  1/N?*+KN
{émetteur : i
commun) | ot L= L,+L,4+2M ou K = IIL 3
T, = résistance de la bobine L, _1 &
r, = résistance de la bobine L, L. L,
Ll £
Hartley | = ] o, i By o ﬂ_ o~ - &
(2 prise) LC+(bgpthyp) (L. L, —M?%)  LC Li+L,+2M N,
(base ot L=L,+L,+2M oit N; = nombre de spires de L
commune) N, = nombre de spires de L,
1 1GC+C, C; C;
Cl & hey > — hee > —
e e T Cx, e T, e
ot C = capacité série avec L

Ah. = déterminant émetteur commun = hechoe — hichye.

(1) Dunod, éditeur.
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Dans ce tableau nous avons conservé les notations utilisées par Jes auteurs.
Nous donnons ci-aprés leurs correspondances avec les notations plus couramment

utilisées :
— h; : hy,; Impédance dynamique d’entrée avec sortie en court-circuit
— hy : h,, admittance de sortie avec entrée ouverte
— h¢ ¢ hyy facteur de transfert direct de courant sortie en court-circuit

— h, : facteur de transfert inverse (facteur de réaction) avec entrée ouverte.

Naturellement les indices b ou ¢ correspondent respectivement aux montages
en base commune et en émetteur commun.

A noter également que lorsque oscillateur est chargé, la résistance r corres
pond a la somme de Ja résistance propre de 1'inductance a la fréquence de travail
et de la valeur de la charge transposée sous forme de résistance série (voir plus
loin).

Le choix du circuit actif : le transistor et son circuit de polarisation découle
tout naturellement de I’étude de ces éguations. Par exemple pour le Colpitts
en base commune nous voyons que :

@* = (11O + (haa/By4C*Cy)

ce dont nous déduisons que les variations de @ provoqueées par celles du circuit actif
seront d’autant moins importantes que le terme (h,s/hy4,°Cq-C,) sera plus
petit devant 1/LC. Pour ce faire il faudra rendre le numérateur aussi petit que
possible par le choix du transistor et éventuellement en mettant une résistance
de valeur appropriée en parallele avec h,,, et le dénominateur aussi grand que
possible par 1’étude d’un circuit de polarisation bien étudié qui fera travailler
le transistor avec un courant émetteur pas trop élevé — puisque h, 44, est inverse-
ment proportionnel au courant d’émetteur — par ailleurs on pourra dans certain
cas augmenter artificiellement la valeur de ce paramétre en placant une résistance
de valeur voulue en série avec I"émetteur.

Méthode de calcul des oscillateurs

Le calcul rigoureux d’un oscillateur est extrémement complexe et de plus
inutile étant donné la dispersion importante des caractéristiques des transistors
d’une méme série. Ce qui importe donc, c’est de dégrossir suffisamment le calcul
pour que la mise au point du montage réel ne nécessite qu’un minimum d’ajus-
tage.

Nous allons donner ci-aprées deux méthodes de calcul, la premiére s’appliquant
plus spécialement aux oscillateurs pour haute fréquence de trés faible puissance
et la seconde visant plus spécialement les oscillateurs basse fréquence capables
de délivrer une puissance plus importante. Ces deux méthodes ne sont nullement
contradictoires mais, visant des objectifs différents, sont plutdt complémentaires
et peuvent souvent étre utilisées conjointement.
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CALCUL D’UN OSCILLATEUR HF DE FAIBLE PUISSANCE (fig. II1-9)

Soit par exemple a réaliser un oscillateur capable de délivrer un signal a
90 MHz d’amplitude de créte a créte de 2 V aux bornes d’une charge purement
résistive de 1 000 Q a partir d’une tension d’alimentation de 10 V.

+Vee=10V

Sortie

Charge
1000 N

'
(W

)
WW

CL
FiG, II1-9.

— 1° Nous commengons par choisir la configuration de 1’oscillateur. Nous
avons vu plus haut qu’en trés haute fréquence un montage du type Colpitts
est particulierement bien adapté puisque les capacités internes du transistor sont
rendues négligeables devant celles des condensateurs d’accord qui viennent se
mettre en paralléle avec elles. De plus pour ces fréquences c’est le montage en
base commune qui offre le meilleur rendement. Notre oscillateur sera donc un
Colpitts en base commune.

— 20 Le choix du transistor est en premiecr lieu guidé par la fréquence de
coupure f} 5, qui doit étre au minimum deux fois plus grande que la fréquence
sur laquelle devra travailler I’oscillateur. Les autres critéres de choix sont 1a tension
maximale collecteur-émetieur et la puissance qu’il est capable de dissiper. L étude
des catalogues de caractéristiques nous conduisent a choisir le 2 N 743 dont la
fréquence de coupure est de 400 MHz et qui est capable de dissiper une puissance
de 300 mW. Sa tension maximale collecteur-€émetteur est de 12V, son h,;, moyen
est de 40 a 25 °C et, caractéristique fort intéressante, il coilite moins de 2 F pris
par 100 piéces ! (Eh oui, le prix est également un important critére de choix !).

— 30 Etudions Je circuit de polarisation en continu du transistor en fonc-
tion de la tension de créte a créte désirée et de la résistance de charge. La tension
de créte a créte du signal de sortie étant de 2 V, n’étant pas génés par des cri-
téres de rendement nous admettons une polarisation du transistor de 5 V avec un
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courant continu d’émetteur de 5 mA. Le calcul du circuit de polarisation est
classique, il ne différe en rien de celui d’un étage ordinaire d’amplification :

— a) résistance d’émetteur : le transistor ayant, en régime statique 5 V a
ses bornes, nous partageons les 5 V restant équitablement entre le collecteur et
I’émetteur soit une tension d’émetteur de 2,5 V. Avec un courant d’émetteur
de 5 mA cela donne pour Rg = 500 Q.

— b) Calcul du pont de base: la chute de tension base-émetteur d'un
transistor au silicium étant de 0,6 V environ la base sera par rapport 4 la masse a
un potentiel égal a :

Vgg = VE+ Vg = 2,5V+0,6V = 3,1 V.

Pour tenir compte de Ia dispersion des caractéristiques des transistors et de la
perte de gain aux faibles températures nous admettons que le plus mauvais des
transistors du type dans les conditions les plus mauvaises de tempcrature aura un
h,,;s de 12,5 ce qui nous conduit a admettre un courant maximal de base de
400 uA. Le courant dans le pont de polarisation de base devant étre au moins
10 fois plus grand que ce courant nous admettons un courant de 5 mA dans ce
pont ce qui nous donne pour Ry, :

Rg; = (Vee—Vpp)/I = (10V—3,1 V)/5mA = 13,8 kQ
et pour Ry :
Ry, = Vgp/I—15 = 3,1 V/(5 mA —0,4 mA) = 670 Q.

— ¢) Le calcul de la résistance de collecteur est facile : la chute de tension
dans cette résistance devant étre de 2,5 V et le courant de collecteur etant égal
au courant d’émetteur moins le courant de base nous obtenons :

Re = 2,5 V/(Ig—1p) = 2,5 V/(5 mA—0,4 mA) = 540 Q.

Nous arrondissons ces valeurs a celles immédiatement supérieures dans la gamme
des résistances standards & 5 %. Ce qui nous donne :

RB = 510 Q’ RBI == 15 kQ, RBZ - 680 Q et RC = 560 Q.

Le condensateur de découplage C, devant présenter a la fréquence de travail
une impedance négligeable un 2,2 nF céramique dont I"impédance a2 90 MHz
est d’environ 0,5 Q conviendra trés bien.

Une inductance d’arrét de quelques microhenrys, constituée par une ving-
taine de spires non jointives sur un mandrin de 5 a 6 mm, sera placée en série
avec la résistance d’émetteur de maniére a augmenter la valeur pour la HF.

— 4° Détermination des valeurs des composants du circuit oscillant.

11 faut d’abord rechercher I'ordre de grandeur des condensateurs d’accord
C; et C, et ensuite le rapport de leurs valeurs. Leur ordre de grandeur est facile
a déterminer : C, doit étre grand devant la capacité de sortie C,,, = 5 pF du
transistor. Sa valeur devra se situer entre 40 et 50 pF. En ce qui concerne le rap-
port C;/C, quinous donnera la tension de créte a créte désirée aux bornes de la
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charge prévue, Je calcul est vraiment trop complexe, il est préférable de recourir
a I’expérimentation, nous trouvons :
C; =91 pF C,/C; =047

I’application de Ja formule de Thomson ou I’emploi d’un abaque nous fournit
la valeur de la self :

1
L = 1w = = 0,11 pH
/ 29-107 1% x (272 % 90-10%)* ‘u

ce qui donne environ deux tours de fil de 10/10 bobiné sur un mandrin de 12 mm
de diametre.

Le condensateur de liaison placé entre la base de la self et la masse pour I’isole-
ment du circuit du point de vue du continu sera un 2,2 oa un 4,7 nF de maniére
que son impédance soit vraiment négligeable devant celles des condensateurs
d’accord et de la self.

— 59 Les essais de 1’oscillateur ainsi calculé révélent une fréquence d’oscil-
lation 18gérement supérieure a celle calculée. L’adjonction d’un condensateur
trimmer de 3,3 pF environ permettra d’ajuster la fréquence a la valeur désirée.

CALCUL D’UN OSCILLATEUR BF DE FAIBLE Puissanci (fig. ITI-10)

Si nous voulons tirer quelque puissance d’un oscillateur nous devrons faire
fonctionner Je transistor qui I’équipe en classe C. Cela revient a dire que le courant
collecteur affectera 1’allure d’impulsions qui exciteront le circuit oscillant accordé
sur la fréquence f,. Ce dernier, si son coefficient de surtension est suffisant resti-
tuera au signal de sortie I’allure sinusoidale recherchée. Il faudra donc que le
gain en boucle de I’ensemble soit supérieur a 1"unité, faute de quoi 'oscillation
ne pourrait s’amorcer. La limitation d’amplitude s’effectuera par 1'intermédiaire
du courant moyen de collecteur.

Comme pour 1’oscillateur HF nous appuierons notre démonstration sur un
exemple pratique : réaliser un oscillateur capable de délivrer un signal sinusoidal
4 1000 Hz de 10 V de créte a créte avec une distorsion harmonique inférieure
a 1 9% aux bornes d’une charge purement résistive de 1000 Q a partir d’une
tension d’alimentation de 15 V.

La démarche du projet est la suivante :

1o Comme précédemment nous commengons par le choix du type d’oscil-
lateur : un Hartley a2 deux enroulements particuliérement bien adapté au mon-
tage en classe C en basse fréquence.

2° Choix du transistor : la puissance instantanée & fournir étant P =
(1/2 Vcic)Z/R = 25 mW, en admettant un rendement collecteur d’environ 50 %
tout transistor classique du genre 2 N 2222 par exemple, capable de dissiper
300 mW conviendra trés bien. Nous n’avons pas ici 4 nous préoccuper de sa
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fréquence de coupure, la grande majorité des transistors de petite puissance
actuels ayant un f; ,;. de I"ordre de plusicurs mégahertz,

3¢ Le calcul commence par la détermination du courant moyen de collecteur
qui est donné pour ce type d’oscillateur par la relation :

ICmoy == Veéc/ 2 ZL
Temoy = 10 V/2%1000Q = 5 mA

(Z;, = impédance de charge du collecteur).

+VYoe =15V

2N2222

ML
i Rcr 50n Ajustable
Ve
RE . CD
l L70 0 —

Fic. III-10.

40 A partir de cette valeur nous sommes en mesure de calculer la résistance
d’émetteur. Afin d’éviter la saturation nous admettons que la tension instantanée
collecteur-émetteur ne sera jamajs inférieure a 2,5 V. L’excursion de la tension
aux bornes de la charge étant de 10 V. il nous reste pour I’émetteur :

Ve = Vec— (Vs + Vo) = 15V — (10V+2,5V) =25V

en négligeant en premiére approximation le courant de base qui vient s’ajovter
au courant de collecteur pour donner le courant d’émetteur nous trouvons :

Ry = Vp/Ie = 2,5 V/SmA = 500 Q.

Nous adoptons la valeur normalisé immédiatement inférieure : 470 Q a laquelle
nous ajoutons une résistance ajustable non découplée de quelques dizaines d’ochms
(47 Q par exemple) qui permettra Jors de la mise au point d’ajuster avec précision
la tension de sortie. Le condensateur de découplage dont I'impédance doit étre
faible devant la résistance d’émetteur sera un 33 yF (environ 5 Q a 1 000 Hz).
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50 Calculons le pont de polarisation de base de la méme maniére que pour un
amplificateur classique :

Le h, g minimal du 2 N 2222 étant de 70 a 25 °C nous adoptons une valeur
de 50 pour tenir compte de la perte de gain aux basses températures et a partir
de cette valeur nous calculons Iy, .

IBmoy = ICmoy/hzlE =5 mAf(SO = 0,1 mA

en admettant un courant dans le pont de polarisation dix fois plus grand, soit
1 mA nous pouvons calculer :
Rp: = Voo — (Vg+Vpp)/lmA =15 V — (2,5 V+0,6 V)/1 mA

= 11,9 kQ = 12 kQ (valeur normalisée)

Ry, = (Vg +Vpp)/l mA—I = (2,5V+0,6 V)/0,9 mA = 3,44 kQ = 3,6 kQ
(valeur normalisée).

6° Ce qu’il nous faut maintenant, c’est calculer le rapport du transformateur
de réaction en admettant un gain en boucle de 'ordre de 4 (valeur retenue empi-
riquement sur de nombreux montages de ce type).

Ce calcul s’effectue a partir de la relation :

G S glno (ZL/n)
dans laquelle n est le rapport de transformation et g,, la transconductance de
transfert du transistor g, = a/r. & 1/r,.

Nous nous rappelons que r,, résistance dynamique de la jonction emetteur-
base est donnée par la relation :

r, = KT/q Iz = 25 mV/lg
soit, dans Je cas qui nous occupe :
r.=25mV/5mA =5 et g,, = 1/r, =1/5=02mho

en revenant a la formule du gain en fonction du rapport de transformation énon-
cée plus haut nous trouvons :

n = g, Z /G = 0,2x1000/4 = 50.

Le rapport du nombre de spires de I’enroulement accordé a I’enroulement de
réaction sera donc de 50.

70 Déterminons maintenant les valeurs des composants du circuit accorde
d’émetteur : avec un gain en boucle compris entre 3 et 4 la composante sur har-
monique 2 du courant de collecteur représente environ 60 % du courant a la
fondamentale. Pour un signal de sortie ne comportant pas plus de 1 % d’harmo-
nique 2 il nous faudra avoir un circuit oscillant de charge de collecteur présentant
un coefficient de surtension ¢n fonctionnement :

60%

% = 40.

O e
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Car le rapport de Iimpédance d’un circuit oscillant pour I’harmonique 2 (Z,
a celle pour Ja fondamentale (Z,) est égal a Z,/Z; = 2/3Q. De méme en ce qui
concerne I’harmonique 3 nous aurions Z3/Z; = 3/8 Q. A partir de cette valeur de
Q en charge, en négligeant la résistance propre du circuit oscillant (r) nous
pouvons trouver les valeurs de L et de C. Nous savons qu’une résistance r,
placée en paralléle avec un circuit oscillant produit le méme amortissement
qu’'une résistance r, placée en série dans le circuit et dont la valeur serait
T, = XI_z/rp, Xy = Lo étant la réactance de I'inductance du circuit oscillant
a la fréquence considérée (fig. I1I-11). Comme par ailleurs nous savons que
Q = Lwfr, = X /r,, a partir de ces deux équations nous pouvons calculer X; :

Xy = 1,/Q = 1000 Q40 = 25 Q
d’ou nous tirons la valeur de ’inductance :
L = X /o = 25/27-1 000 ~ 4 mH.

La valeur de la capacité est donnée par la formule de Thomson ou plus simplement
en recherchant sur un abaque la valeur de la capacité dont la résistance
Xe =1/Cw = 25 Q, ce qui nous donne environ 6,4 pF.

L=C3 —~ 8L

R R'=
Q R /g2

Fig. 1II-11.

Nous somimes maintenant en possession de tous les éléments du circuit
oscillant, il ne nous reste plus, en nous reportant aux catalogues des fabricants
de circuits magnétiques en ferrite, qu’a choisir le pot convenable et calculer
le nombre de spires des divers enroulements.

Dans I’'exemple que nous avons choisi, la charge pouvait, sans inconvénient,
€tre raccordée directement aux bornes du circuit oscillant. Dans le cas ou cette
derniére aurait eu une impédance ou trop grande ou trop petite pour que ce
montage soit possible, ou simplement si un isolement galvanique avait é&té
indispensable entre le circuit oscillateur et I’utilisation il nous aurait fallu avoir
recours a un couplage magnétique par I'intermédiaire d’un enroulement supplé-
mentaire du transformateur, en nous souvenant que le rapport des impédances
est égal au carré du rapport des nombres de spires. Ainsi si nous avions voulu
obtenir non plus 10 V de créte 4 créte aux bornes d’une charge de 1 000 €, mais
une puissance équivalente dans une charge de 10 Q, soit 1 V de créte a créte
nous aurions réalisé€ un couplage magnétique au moyen d’un transformateur de
rapport 10. L’impédance de la charge, vue du primaire aurait bien été de
10 x 10% = 1 000, tandis que le rapport des tensions était 10 V/1 V = 10 (rapport
des nombres de spires).
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Cheix de la configuration d’un ¢scillateur

La profusion des schémas possibles d’oscillateurs est de nature a plonger le
technicien dans la plus grande perplexité quant au choix d’une configuration
répondant a un probléme donné. Et ce, d’autant plus que la trés grande majorité
des auteurs restent muets a ce sujet. A partir d’un raisonnement simple, nous
allons essayer de déterminer quelques critéres de choix.

En trés haute fréquence 1l est évident que la configuration en base commune
fournira les meilleurs résultats. Oui mais, Hartley, Colpitts ou Clapp ? Plusieurs
considérations vont guider notre choix.

— Pour un oscillateur & fréquence variable, le montage Hartley a prise
gqui ne nécessite qu'une unique cage de condensateur variable parait tout indiqué,
d’autant plus que le rapport du nombre de spires, déterminé une fois pour toutes,
permet de conserver un taux de réaction a peu prés constant sur toute la gamme.
Par contre dans un montage a plusieurs gammes ce sont trois points que nous
aurons a commuter.

— Du point de vue stabilité en fréquence, le Colpitts et le Clapp présentent
I’avantage de permettre la mise en paralléle de capacités importantes avec celles
propres au transistor. Toutefois le Colpitts se préte mal a la réalisation d’oscilla-
teurs a fréquence variable dans une gamme importante de fréquences, nous
I'utiliserons surtout pour les oscillateurs a fréquence fixe. Cet inconvénient n’est
pas partagé par le Clapp qui de plus ne demande qu’une seule cage de condensa-
teur variable, laquelle peut méme avoir son rotor a la masse, avantage que ne
possede pas le Hartley.

En haute fréquence, ce sont surtout les configurations en émetteur commun qui
sont utilisées. Le choix de circuit de réaction étant guidé par les mémes considéra-
tions que pour les oscillateurs T.H.F.

En basse fréquence c’est généralement le Hartley, parfois & prise et plus souvent
a deux enroulements qui sont choisis, généralement en configuration a émetteur
commun, cette disposition étant celle qui fournit le meilleur gain en puissance.
Les montages symétriques permettent d’obtenir une puissance de sortie plus
importante, un autre avantage de la symétrie étant 1’obtention d’une onde pratique-
ment exempte d’harmoniques de rangs pairs si le montage est bien €quilibré.

Quelques exemples pratiques

Nous avons vu au cours de ce chapitre que le nombre des schémas possibles
d’oscillateurs est extrémement €levé. Pour ne pas le surcharger inutilement nous
nous bornerons donc a donner dans le tableau de la figure I1I-12 quelques exemples
gue nous avons retenus comme étant les plus caractéristiques en les accompagnant
d’une bréve légende explicative. Les circuits inverseurs C.M.O.S. se prétent
également bien & la réalisation d’oscillateurs L.C. & réaction. Nous donnons a
la figure 111-17, en annexe, le schéma d’un montage mis au point par l’auteur et
qui fournit une onde sinusoidale assez pure avec une tension d’alimentation
capable de varier entre 3 et 15 V sans altération sensible de la fréquence, la faible
capacité d’entrée des C.M.O.S. (15 pF) et & fortiori ses variations en fonction
de la tension d’alimentation étant tout a fait négligeables devant la valeur élevée
des condensateurs d’accord.
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_Notons que le taux de réaction dépend du rapport C,/C; qui doit €tre €gal ou
supeérieur a 2. Plus grand est ce rapport — dans les limites de maintien de I’oscilla-
tion — meilleure est la pureté de 1’onde.

-[ Ve =12V

L+ Vo 24V

_ 15k Charge
Charge
W 2N918
1{]nF_L éalsm
’ 7 2N4 416
220 3
ke 3
bor)
+Voc= 10V I g1
Charge
T 2N1I711 & i w2
270 = <
113 =
= 2 Bobine
@ d'arrét
Barreau/ HF
Ferroxcube

INS14

Sortie

-
fo= 25Hz

Fig. 111-12.

a) Oscillateur Clapp en base commune sur 24 MHz. D’une excellente stabilité, cet oscillateur
est capable de fournir 300 mW a une charge de 50 Q. Le condensateur variable C4 permet
Padaptation optimale de la charge. Rendement collecteur: 35 %, environ. Autre avantage
du Clapp : il permet une sortie directe en basse impédance ( Document Texas Instruments).

b) Ce montage Hartley & prise fonctionnant en classe C est capable de fournir une puissance
de 100 mW & une charge de 270 Q. Le rendement collecfeur est de Iordre de 50 %.

¢) Similaire par son principe au montage « E.C.0. » a tube penthode, ce montage met en @uvre
un transistor a effet de champ. Le transistor bipolaire interposé entre le T.E.C. et la charge
a pour but de minimiser Uinfluence de cette derniére sur la fréquence d’osciilation, il joue
en quelque sorte le méme réle que la grille écran dans un tube penthode (Schéma J.P.
Oemichen).

d) Oscillateur HF. Mettant en euvre la paire a longue queue contenue dans un circuit intégré
CA 3028 (R.C.A.). Les valeurs des composants sont & déterminer en fonction de la
fréquence d’oscillation et de la tension d’alimentation ( Documentation R.C.A.).

e) Dans ce moniage a amplificateur opérationnel, par le réglage approprié de la résistance
variable Rz on parvient a désamortir le circuit accordé série placé entre les deux entrées
de Pampli op.; ce qui permet d’obtenir une onde sinusoidale extrémement pure. Il
constitue également un excellent moyen pour mesurer la résistance série du circuit oscil-
lant pour la fréquence de travail : si Ri= R on a Rs = Rs (résistance d’amortissement
du circuit accordé série).
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Accord électronique des oscillateurs

Dans de nombreux cas (modulation en fréquence, commande automatique
d’accord d’un récepteur, etc.) il est utile de pouvoir asservir la fréquence du signal
délivré par un oscillateur a une tension continue avec ou sans superposition d’un
signal alternatif. On dispose pour ce faire de nombreux dispositifs. Mais dans
I’état actuel de la technique seulement deux systémes continuent a €tre utilisés :
I’emploi de diodes & capacité variable et la variation de perméabilité du noyau
magnétique de I’inductance d’accord de 1’oscillateur.

1
Caractéristiques principales a 25 °C
i ?gnesiog e Résistance
S‘? wI D VEDS Capacité & 1 MHz Variation série
el %ﬂx‘m"m Co [pFl Co (Pf) | de capacité A Vs (Q)
r [V] (pour Ur =1 MHz
(pour Ur = ...¥) |Uzr = ...V) (entre V)

BB 105 A 28 2,3 4 2.8 (25) 435 (3425 0.6
BB 105 B 28 2 423 (25 4526 (3429 0.7
BB 105 G 28 © 1,8 4 2,8 (25) 426 (3429 0,9
BB 205 A 28 2.1 4 2.5 (25) 432533425 0.6
BB 205 B 28 1,9 a 2.2 (25) 546 (3a25) 0.7
BB 205 G 28 1,8 a 2,6 (25) 43346 (3425) 0.9
BB 109 G 28 43346 (25) 526503425 | <05
BR 203 11 (30) 30 (3)
BB 204 17 (30) 39 (3)
BB 209 28 2,6 43 (25 > 6,8 (32425 0,85
BB 309 28 3744528 | > 49 (1) |12a15(12a28V) 0,8
BB 505 B 30 2 423 (25 4,82583a25V) 0.8
BB 505 G 30 1,9 4 25 (25) 45258 3a25V) 1,2
BB 409
BB 503 28 19 & 2,4 (25) 4526(3425V)| 07
BB 504 28 43 a6 (25) 5 246503425 |
BB 204 bl 30 W %342 @) Y
BR 204 gr 30 34 439 (3) | 0,2
BB 304 bl 30 46,3 a 48 (30) | ) 0,2
BB 304 gr 30 45,6 & 48,8 (30) | ) 0.2
BB 304 w 30 44.4 3 456 (30) ) 1,65 a4 1,75 0.2
BB 304 ge 30 432 3 44.4 (30) D 0.2
BB 304 rt 30 42 a 432 (30) i) 2a8YV) 0,2
BB 12 32 21 (30) | 485 (1) | 20 < 2
BB 313 12 25 (8,5V)| 485 (1) |20 (1 a85V)| < 25
BB 501 28 1,94 2.4 (25 4532 63a25V) 0,7
BB 502 28 433 6 (2% 52465(3a25V) < 0.5
BB 113 32 max 13 (20)
BB 413 32 10 & 20 (32) 2
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EMPLOI DES DIODES A CAPACITE VARIABLE (Varicap)

On sait que toute jonction P-IN présente une capacité et que la valeur de cette
capacité est variable en fonction de la tension inverse qui lui est appliquée selon
la relation :

G om0
(1+V,/V,y
avec :
Cvyy : capacité de la diode pour une tension inverse V, ;
Cp . capacité de la jonction en 1’absence de tension 4 ses bornes ;
Vs : tension de diffusion de la diode (0,7 V environ pour le silicium) ;
y : exposant dont la valeur dépend du mode de diffusion de la diode.

En principe, toute diode peut étre utilisée en capacité variable, nous en avons
fait personnellement ’expérience dans un dispositif d’étalement de bande dans un
récepteur de trafic, mais les constructeurs ont mis au point des diodes a jonction
dites « hyperabruptes » dont la variation de capacité en fonction de la tension
inverse est beaucoup plus importante que celle des diodes a jonction ordinaires.
La figure I11-13 a reproduit la courbe de variation de capacité en fonction de la
tension inverse d’une diode BA 138 Siemens. Notons qu’il existe des diodes a
capacité variable capables d’une variation de capacité trés importante qui les rend
aptes a « couvrir » toute la gamme onde moyenne dans un récepteur de radio-
diffusion. A titre d’exemple nous reproduisons, page 61, un tableau donnant les
principales caractéristiques des diodes « Varicap » proposées par ce constructeur.

pf

30
Cp
20

N
\\ |
h‘ L
10 N VR |
_ e L R C
0 "

107 5100 5107 5102y

Bl :
Fic. III-13.
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Du point de vue de 1’alternatif, une telle diode ne se présente pas comme
une capacité pure mais comme un circuit accordé série (fig. III-13 ) toutefois
ce n’est qu’aux trés hautes fréquences (au-dela de 100 MHz) que les éléments
parasites L (inductance des connexions) et R, (xésistance équivalente a la résistance
de fuite de la jonction plus la résistance des connexions) commencent a se faire
sentir.

La méthode la plus simple pour accorder un oscillateur au moyen d’une diode
varicap est de la monter en série avec un condensateur classique (mica ou
céramique) pour isoler le circuit oscillant du point de vue du continu et d’appliquer
la tension de commande a la diode a travers une résistance de forte valeur (quelques
dizaines a quelques centaines de kiloohms) (fig. I1I-14 a). Cependant cette méthode
présente l’inconvénieni, étant asymeétrique, de provoquer une distorsion par
redressement partiel du signal lorsque ce dernier est 4 forte amplitude. Aussi
préfére-t-on utiliser deux diodes identiques m montées en opposition selon le
schéma de la figure I1I-14 b. Les constructeurs proposent généralement des diodes
varicap appariées pour cet usage.

ACCORD PAR VARIATION DE PERMEABILITE DU NOYAU MAGN ETIQUE DE L INDUCTANCE
D’ACCORD DU CIRCUIT OSCILLANT

Cette méthode, qui a connu une certaine vogue avant ’introduction des
diodes a capacité variable n’est actuellement que rarement employée, elle peut
cependant présenter un certain intérét aux basses fréquences.

_~Condensateur

d'isolerent J vl
lhs L I C i R=10 a10n
ii R=10"4 10°n | \ t

= a \

v

R
T Varicap G Varicaps
| appar]éesir
= oE E/
a b
Fic, III-14.
¥ disg PRI PR 3B 7/3H
e o B mm e S L
2000 e o T T
' N
! N W '
1 s, %
b .: T \_ .'1._
1500 LI "‘!4—1' S T
T=25C I NF B
B=lgauss H-H T H T ,
FIZIF_HI__ S : N i"::
N
1000 - =+ L
NEE AR i ;
% i }_ i T

_200 0 200 400 600 800 1000
H(-2)
Cm
Fig. III-15.
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On sait que la perméabilité d’un matériau magnétique varie en fonction
du champ magnétique continu auquel il est soumis (fig. 11I-15). Si donc on soumet
le circuit magnétique d’une inductance a un champ magnétique continu variable
on fera varier la valeur de cette inductance et par conséquent la fréquence d’accord
du circuit dont cette inductance fait partic. Afin de diminuer les pertes il faut
trouver un moyen pour qu’il n’y ait aucun couplage ou un couplage négli-
geable entre le champ magnétique continu de commande et le champ alterna-
tif induit lorsque ’oscillateur fonctionne. Toute disposition permettant de croi-
ser ces champs est convenable nous en proposons deux que nous avons person-
nellement utilisé a la figure III-16.

,/pOt férrite

___~Champ magnétique
de Uenroulement

accorde
//Enrcrulument de
s commande
|
Enroculement | Tension
accorde /

| de commande
Champ magnétigue
de commande

Circuit magnetique
en double C

Enroulemen£

accorde
T
1/ __Lircuit magneétique

! de commande

_Champ magnétique
de commande

®

.f/ \
>

Entrefer”

Enroulement dz/

Tension
de commande de commande

Fia. I1I-16. Deux dispositions pratiques pour la commande de variation de perméabilité du
novau d’'un enroulement accordé par un signal continy. Dans le dispositif (a) mettant en
ceuvre un pot ferrite ’enroulement de commande est directement bobiné sur la partie
cylindrigue du pot. En (b) on a fait appel & un circuit magnétique extérieur au circuit
en double C qui constitue le noyau de I’enroulement accordé. Dans les deux cas le
champ magnétique de commande est perpendiculaire a celui de 'enroulement accordé.

Abaques pour les calculs approchés des circuits oscillants

Afin de faciliter I’établissement des projets d’oscillateurs nous reproduisons,
extraits de ouvrage de A. de Gouvenain, hélas épuisé « 40 Abaques de Radio »,
quelques abaques pour le calcul des circuits accordés en haute et en basse
fréquences ainsi que ceux fournissant la réactance en H.F. et en B.F. des capacités
et des inductances ce qui permet d’évaluer rapidement la valeur des composants
pour les circuits de liaison et de découplage.
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ANNEXE 1

Oscillateur a circuit CMOS
(voir texte page 56)

+Vee=3315V
1

T
z CD4049

5 o,
{#80kH:z
8
. I_:_6IT1H
a5
= Co=A70F = Ci=221F
FiG. 1II-17.
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CHAPITRE 1V

OSCILLATEURS A RESONATEURS
ELECTROMECANIQUES
QUARTZ ET DIAPASONS

En principe, tout dispositif possédant une fréquence propre de résonance
pourrait, si 1’on convertit ses vibrations électromécaniques — ou autres — en
oscillations électriques, étre utilisé pour la stabilisation d’oscillateurs électro-
niques. Il est possible, par exemple, d’imaginer un oscillateur stabilisé par la
résonance acoustique d’un tuyau d’orgue, ce n’est qu’une question de transducteur.

C’est le cas en particulier pour les résonateurs électromagnétiques dont les
quartz et les diapasons sont les principaux.

Le présent chapitre comportera trois parties d’inégale importance :

— les oscillateurs & quartz ;
— les oscillateurs & diapason ;
— la comparaison entre ces deux types d’oscillateurs.
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PREMIERE PARTIE

Les oscillateurs a quartz

Le cristal de quartz : aspects mécaniques et électriques

C’est en 1880 que Pierre et Jacques Curie remarquaient que si 1’on soumet
un cristal de quartz 4 une contrainte mécaniqgue selon ’axe électrique, des charges
électriques d’égale valeur et de polarité opposées apparaissent sur les faces du
cristal perpendiculaires a cet axe. L’année suivante (1881) Lipmann constatait
la reversibilité du phénoméne : si une différence de potentiel est appliquées entre
deux faces d’un cristal de quartz ledit cristal subit une déformation qui se traduit
par un allongement ou un raccourcissement (selon le sens de la d.d.p. appliquée)
dans la direction de I’axe électrique. C’est ce phénoméne, nommé piézo-€lectricité,
qui est & la base des résonateurs a quartz.

Des études savantes ont ¢té consacrées a la coupe des quartz. Nous nous
bornerons ici 2 en résumer 1’essentiel en priant le lecteur désireux d’approfondir
le sujet de se rapporter aux textes cités en bibliographie.

Le quartz (silice : Si0,) cristallise sous la forme d’un prisme a section hexa-
gonale réguliére terminée a 'une, ou aux deux extrémités par des pyramides a
base hexagonale (fig. IV-1 a et b). On peut considérer dans cette structure cristal-

line trois groupes d’axes de symétrie :

10 L’axe « optique » ZZ' allant de 'un & l’autre sommet des pyramides
gui terminent le cristal ;

20 Les axes « mécaniques » YY' perpendiculaires 4 1’axe optique et aux
faces de la section hexagonale ;

30 Les axes « électriques » qui joignent deux & deux les sommets des angles
de I’hexagone. Ils sont perpendiculaires aux deux autres séries d’axes.

Les lames de quartz utilisées dans les résonateurs piézoélectriques peuvent
étre taillés suivant différentes directions :

— suivant un axe YY' : l'effet piézoélectrique se manifeste alors selon la
perpendiculaire a cet axe : ¢’est-a-dire selon un axe X. C’est pourquoi cette coupe
est appelée coupe X ou de Curie (coupe actuellement trés peu utilisée (fig. IV-1 ¢,
dete); '

— paralléglement & un axe XX’ : l'effet piézoélectrique se manifeste alors
selon I’axe Y'Y’ le plus voisin. Cette coupe est dite Y ou & 30° puisqu’il y a effec-
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tivement un angle de 30° entre les faces de la lame et I’axe YY' le plus proche

(fig. IV-1 f, get h) ;
— suivant différents angles par rapport aux trois axes (fig. IV-1 i et j).

F Electrodes
TN Axe X, AxeZ g /
N iy \
= / 4 \\ i s % N
P e b e Axe oplique Al e
-:)T‘- b Theet
x/ ! | Axe Z : :
~ ¥ y L
i ? I
| P 1 |
8 I
b : |
= I | I
=i ‘ ]
g {t.sh
e R ‘.\\L
= o v

Angles
AC+3°  GT+51°7 DT-563¢
AT+38%15° ET+66° 30' FT-57°
CT+39° BT-49° BC-£0°

)

Fig. IV-1. — En un point quelconque P du cristal, il existe toujours le systéme rectangulaire
d’axes électrigues et optiques.

Selon les angles que forme cette coupe par rapport aux trois axes principaux
elle peut étre appelée AC, AT, BT, CT, DT, ET, FT, GT, BC, J, M, N, R, etc,
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Nous résumerons plus loin les caractéristiques propres aux lames taillées selon
ces différentes coupes (tableaux I et II).

Un résonateur est constitué par une lame de quartz taillée saivant 'une
des coupes évoquées plus haut et soumise & un champ électrique au moyen de deux
armatures de condensateur qui peuvent se présenter sous différentes formes :

__/gaitlerl __Boitier
4~ Crista Cristal
fElectrodes . Rresse':[rts de
ession
Ressorts 3
de pression —Lame dair
i |__Connexions Electrodes

r i
//.C stal Cristal
r___ﬂ,,Etectrode Electrode
el plane emboutie
portant pour ne
sur toute i porter que sur
sa surface les angles
VUE EN PLAN VUE EN PLAN
©, ®

Fic. IV-2.

— plaques métalliques rigides parfaitement planes maintenues en contact
intime avec les faces de la lame de quartz sous la pression d’un ressort, pression
qui selon les cas peut étre fixe ou ajustable (dans le but d’ajuster, dans une tres

faible mesure la fréquence propre du résonateur) ;

— plaques métalliques n’entrant en contact avec le quartz que sur les angles
de maniére a maintenir entre le cristal et les armatures un léger intervalle d’air
(lequel peut étre ajustable dans certains cas, également pour permettre un ajustage
fin de la fréquence) ;

— métallisation sous vide des deux faces du cristal: les connexions, élas-
tiques, sont alors soudées directement sur la métallisation et peuvent servir de
suspension souple au cristal.

L’ensemble peut étre présenté sous ampoule en verre évacuée ou sous boitier
isolant ou métallique, thermostaté ou non. Il a méme été fabriqué des quartz
sous ampoules en verre remplies d’un gaz rare a basse pression qui devenait luni-

nescent & la résonance.

Selon la fréquence de résonance recherchée la lame de quartz peut affecter
la forme d’un rectangle plus ou moins allongé, d’un carré ou d’un disque ou méme
étre de forme lenticulaire.

De méme, le mode de vibration mécanique de la lame n’est pas unique il
peut se faire suivant trois modes principaux :

— flexion ;
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TasLeau | — Avantages et inconvénients des différentes coupes de quartz

Gamme , o s I

Coupe de fréquences Avantages Inconvénients

AT [500 kHz 4 160 MHz| Excellente stabilité en| Peu économique en-des-
fonction de Ja tempé-| sous de 1 MHz
rature.

CcT 300-700 kHz Le point d’inversion de| Peu économique en-des-
Ia pente de la courbe| sous de 400 kHz a
en fréquence en fonc-| cause des dimensions
tion de la température| 1écaniques.
peut étre ajusté dans| Taille difficile au-dessus

. une gamme étendue.] de 700 kHz a cause
Bonne tenue en tempé-| des dimensions méca-
rature. niques.
Faible coefficient de tem-
pérature.

DT 80-550 kHz Possibilité de tailler des| Peu pratique a réaliser
cristaux pour des fré-| au-dessus de 550 kHz,
quences relativement] on lut preférera la
basses. taille LTD.

Faible rapport des capa-
cités Cyy et Cp.

E 50-250 kHz Faible coefficient de tem-| Rapport épais./longueur

i pérature. du cristal louté lors-

Cristaux réalisables 4| gu’on désire éviter les
fréquences  relative-| changements errati-
ment basses. ques du mode d’oscil-

lation.
J 1- 15 kHz Faible coefficient de tem-| Peu pratique au-dessus
pérature. de 14 kHz.

LTD | 100 kHz a 1 MHz | Le point d’inversion de| La taille DT est préfé-
la pente de la courbe| rable en-dessous de
de wvariation de fré-| 550 kHz.
quence en fonction de
la température peut
étre ajuste.

| Faible rapport des capa-
cités.

Bonnes caractéristiques|
en température.

M 50-300 kHz | Faible coefficient de tem-{ Dimensions  physiques

pérature dans la gam-
me 50-100 kHz.

importantes dans Ila
gamme des fréquences
intéressantes (50 a
100 kHz).
Changements erratiques
du mode de vibration
au-dessous de 100 kHz




Coupe Gamme - Avantages Inconvénients
de fréquences

N 4-115 kHz Large gamme de fré-| Bandes latérales.
quences possible. Haute impédance. Né-
cessité d’une étude mi-
nutieuse des schémas
d’oscillateurs.

TaBLEAU 11 — Principales caraciéristiques des quartzs les pius courants

Fréquences |4 kHz |10kHz|100kHz{1 MHz|1 MHz|5S MHz| 10 MHz|100 MHz
Taille XY | XY' | NT | AT | AT | AT | AT AT

Caracté-
ristiques
Q(x10% ..| 60 | 100 | 120 20003 50 & | 50024 | 145 110
5000 | 2000 | 2500
Inductance

Ly () ...[75 0000 7900 | 365 | 156 | 3,7 | 9 | 0116 | 0,007

‘Capacité pa-
rallele Cp

DE) cwvivs| I 20 8 10 2,8 4 7 7
Rapport | : _ . :

Cp/Cyy ----| 800 | 800 | 1000 | 592 | 415 (35 000| 275 8 700
Résistance sé- =

rie (Ry; en .

ohms) ....[3000 | 5000 | 2000 |2 a 5| 22-44 | 100 a 5 40

160

Swhilitt en | () | () QOB | G [O@| © | O | O

vibrations “)

(0™ v sl B 5 1 0,1 | 0,05 5 5
Stabilité au | (@) | (b) © | @ | © | © (c) (©)

choc (10_6_) 3 ' (5) (0005 0,01 | 0,001 5 5
Vieillissement '

en 10™? par ' |

semaine ...| 500 | 3500 300 34 | 35 3,5 350 700
Facteur de

stabilité

©Qffy) ....| 15 10 1,2 | 2450542 05 |00145| 0,001

CONDITIONS D’ESSAIL
En vibrations (1) 10 & 55 Hz 0,75 mm créte & créte, (2) 5 - 500 Hz - 10 G,
(3) 500---1-000 Hz - 5 G, (4) 100 - 2 000 Hz - 2 G, (5) Environnement du labo-
ratoire, (6) 50 - 2000 Hz - 5 G.
~ Au choc: (a) 20 G - 8 ms, (b) Environnement du laboratoire, (¢) 100 G
(Norme MIL 202 B). |



— extension-contraction ;
— cisaillement (tors1on) dans le sens de ’épaisseur ou selon une diagonale de
la lame. Les deux premiers modes peuvent se produire selon le premier, le second

ou le troisiéme harmonique de la fréquence fondamentale de la lame. Tout ceci
est résumé 2 la figure IV-3.

k)
¥

1. Fondamentale

—_
-

i -"-“"\-n—

2_Harmonique 2 ] =0 | o= a2 LR

Torsion ou
; : cisaillement
3. Harmonique 3 AR {(basse fréquence)
(@) Flexion i
@ Flexion @ Tersion {hau te freéquence)

Fig., TV-3.

Equivalent électrique du quartz

Comme toute vibration mécanique, celle d’un quartz dépend en premier lieu
de deux paramétres : inertie (masse du quartz) et élasticité. Un troisiéme para-
meétre entre également en jeu : Pamortissement do aux frictions dans la structure
méme du cristal et entre ce dernier et les électrodes.

| ——

| g

@ - Lm v
2y [ e
S o lvi
e lés | 28
2 oo 23 Y D—i
2o | I T 5
83 =Cw et
L | = gl
C cha -cu,o|
e I -
o — -—
e g ! 23l
5 B i
by L=

B A
| Fig. IV-4,
Chacun de ces paramétres posséde un équivalent €lectrique *

— Inductance pour 'inertie ;
— Capacité pour Délasticité ;
— Résistance pour ’amortissement.
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Ceci nous conduit au schéma équivalent reproduit a la figure IV-4, soit un circuit
accordé série Ly, Cy Ry (1) avec en paralléle une capacité Cp qui n’est autre que
celle des électrodes et de leur support.

Tout ceci nous conduit & différentes considérations :

1° Le quartz peut osciller électriquement selon deux modes :

— le mode série : seuls entrent en jeu les éléments série du circuit équivalent,
I’impédance a la résonance n’étant limitée que par la résistance Ry, I'impédance
relativement élevée de la capacité Cp se trouvant alors pratiquement court-cir-
cuifée par cette faible impédance (fig. IV-5 a) ;

Lm LM

L Cp

CM l ‘LJ_CP CmMm i’ !
[ A
RM I_,‘ :__...J RM [_> __1[
|
®

Fig. 1V-5.

a) Résonance série : I'impédance relativement élevée de C, est pratiquement shuntée par la faible
impédance du circuit série (Ru).

fo

1
2 m\/ Lar- CM.
b) Résonance parallele : le cristal se présente comme un circuit bouchon dont la capacité

d’accord est 1’équivalent de Cy et Cur en série.
1

LaCuCop
4 ﬂ\/ Cu+Cy

— le mode parallele (fig. IV-5 b) : on a alors affaire 2 un circuit bouchon
(circuit antirésonant) équivalent a Ly, et C en paralléle avec en série la résistance
d’amortissement Ry, C étant égal 4 Ja mise en série de Cy; et de Cp (C = Cy~ Cp/
(Cyt Cp). Comme, nous le verrons un peu plus loin Cy; a une valeur faible devant
celle de Cp on peut dire que C ~ Cy. Ce qui signifie que les fréquences d’accord
des deux modes de vibration sont trés voisines 1’'une de I’autre. Mais la différence
entre ces deux modes réside dans le fait que dans la premiére (résonance série)
le cristal se présente comme une trés faible résistance (Ry = quelques ohms a

quelques milliers d’ohms) et dans la seconde (résonance paralléle) il présente
la trés haute impédance d’un circuit bouchon.

o =

(1) L’indice M indigue que ces parameires dépendent des dimensions {mesures) au
sens physique du terme : masse, élasticité, etc.) de la lame.
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La variation de réactance du quartz en fonction de la fréquence est représentée
par la courbe (a) de la figure 1V-6. On voit que lorsque Ia fréquence croit cette
réactance est celle normalement présentée par la capacité C, (donc négative)
Jusqu’au point d’accord série f (X; = 0, Z = Ry). Passée cette valeur la réac-
tance devient positive c’est-a-dire inductive jusqu’a ce que se produise une brusque
inversion qui correspond a la fréquence d’antirésonance (f,,") pour laguelle on a :

Xim— XCM = XCP

v

Y

{(Résonance série) (Resonance paralléle)

Fig. IV-6.

cette fréquence f, est telle que :

£ !
21 \/LM ! CM * CP/(CM -+ Cp)

Cp €tant en général une centaine de fois plus grande que Cy; on congoit que f,’
ne soit supérieure a f; que d’une fraction de pourcent & quelques pourcents.
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On appelle « bande passante » du quartz la différence entre f,’ et f;
Af = £/ —f,
C’est le rapport des capacités Cy, et Cp qui détermine cette bande passante :
Af = £,/2(Cp/Cyy).

Ceci explique qu’il soit possible de modifier légerement la fréquence de réso-
nance des quartz soit en agissant sur 1’épaisseur de la lame d’air entre le cristal
et les électrodes ou encore en plagant une petite capacité ajustable en parallele
sur le cristal.

20 Seconde remarque : il y a une trés grande différence dans I’ordre de
grandeur des éléments L,; et Cy; du circuit équivalent a un quartz et celui des
composants habituellement mis en ceuvre dans les circuits accordés L-C classiques.
L’inductance L, est, & fréquence de résonance égale, plusieurs milliers de fois
supérieure a celle normalement utilisée. De méme, la capacité Cy du circuit
équivalent au quartz est plusieurs milliers de fois plus faible que celle du conden-
sateur mis en ceuvre dans les circuits L-C. Le tableau ci-dessous permet de faire
la comparaison pour un quartz 10 MHz et le circuit accordé L-C correspondant.

Eléments Quartz Circuit L - C
Inductance . . ... 9,2 mH 10 pH
CAPNSEHE . o 0,028 pF 25 pF
Résistance ..... 3,8 Q 4Q
e 152 000 157

On trouvera d’autres éléments de comparaison dans le tableau II o1 sont comparés
les différentes coupes de cristal. Cette différence dans les ordres de grandeur des
éléments L et C entraine automatiquement une différence importante dans la
valeur du coefficient de surtension Q qui est environ 1 000 fois plus important
dans un quartz que dans un circuit oscillant L-C classique. Moyennant des pré-
cautions particuliéres a la fabrication on a pu réaliser des quartz oscillant dans le
vide poussé (pour diminuer 1’amortissement dii aux frottement du cristal avec le
milieu ambiant) présentant un coefficient de surtension de 5- 10° soit cing millions.

Les oscillateurs a quartz

Comme tout oscillateur, celui & quartz, dont la figure IV-7 reproduit le
synoptique de principe doit répondre au critére de Barkhausen :

|Bl-1G] = 1
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B étant le facteur de réaction de la boucle et G le gain de I"amplificateur mis en
ceuvre. Le déphasage total de la boucle doit étre nul ou, plus exactement, égal a
3600.

Normalement ’amplificateur introduit un déphasage de =, celui-ci doit donc
&tre exactement compensé par un déphasage de  introduit par Ia boucle de rétro-
action et on a bien dans 'ensemble de la boucle amplificateur-rétroaction
271 = 360°, Cette notion est a retenir car c’est elle qui nous permettra de com-
prendre, au paragraphe svivant les critéres de stabilité des oscillateurs.

Circuit de réaction

B

Y f%

G iy

Amplificateur
Condition d'oscillation
(critére de Barkhausen)

B G =1 Fig. IV-7.

Dans un montage oscillateur a quartz, ce dernier peut étre utilis€ soit en
circuit accordé série soit en circuit bouchon.

Dans le premier cas, c’est la faible impédance a la résonance du cristal qui
se trouve montée en série dans la boucle de réaction qui, de cette mani¢re ne se
referme complétement que pour la fréquence de résonance du cristal. Dans le
second cas c’est la tension aux bornes du circuit bouchon (circuit antirésonant)
constitué par le quartz fonctionnant en mode paralléle qui est maximale pour f,"
de maniére que le gain de la boucle soit maximal pour cette fréquence. Ces deux
configurations de base sont reproduites a la figure IV-8.

Dans tous Jes cas, des précautions doivent étre prises, lorsque 1’on étudie un
schéma d’oscillateur a quartz pour rendre impossible le passage de I'un de ces
modes de fonctionnement dans 1’autre ce qui conduirait & des sautes erratiques
de fréquence fort génantes.

Il n’est pas question de décrire ici tous les schémas possibles d’oscillateurs
a quartz, ils sont par trop nombreux. Le plus classique est sans doute le Pierce
qui est une version a cristal du montage Clapp étudié dans un chapitre précédent
(fig. IV-9). On peut le rencontrer, tout comme le Clapp, en version a base commune
ou en émetteur commun. Un autre schéma fort courant est celui de la figure IV-10
dans lequel le collecteur (pour les transistors bipolaires) ou le drain (pour les
T.E.C.s) est chargé par une bobine d’arrét H.F. ou méme parfois par une simple
résistance ou encore par un circuit bouchon accordé sur la fréquence du quartz
ou sur I’un de ses harmoniques proches on dit alors que le cristal oscille en « over
tone ».

Tous les quartz ne sont pas aptes a fonctionner en over tone. En général
ce sont des cristaux taillés pour une fréquence 3 ou 5 fois plus faible oscillant sur
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leur harmonique 3 ou 5 (les harmonigues de rang pair ne sont généralement pas
utilisés). C’est la fréquence normale d’utilisation, et non pas la fondamentale,
qui est inscrite sur Je boitier du quartz. 11 s’agit généralement de cristaux de coupe
AT spécialement taillés. Par exemple un cristal 50 MHz est en fait un cristal
16,666 MHz taillé pour fonctionner sur harmonique 3 ou un 10 MHz taillé pour
fonctionner sur harmonique 5.

Dans certains montages la chaine de rétroaction n’est pas toujours apparente,
ce sont les capacités parasites du transistor qui constituent cette boucle ainsi que
c’était le cas dans le schéma de la figure IV-10 dans lequel c’est Ja capacité drain-
grille du transistor & effet de champ qui constitue la boucle de réaction.

Les oscillateurs a quartz peuvent également étre équipés de diodes tunnel.
Nous nous bornerops ici 2 donner le schéma de principe de ce type d’oscillateur
(fig. IV-11) nous réservant d’en étudier le fonctionnement au prochain chapitre.

+VCC _T_ o) i
o
Capacite grille—drain : l
du FET assurant ! G‘B
la retroaction O Z,E ?5°di
ng O I| unnel
Rz i
MPF J
103 %@
Conditions doscillation
L= : 22kn Ry >|Rp
L
i R2 :E =XL = XC
™
Fig. 1V-10. Fig. TV-11.

Quelques schémas d’oscillateurs & quartz, parmi les plus classiques sont
reproduits a la figure IV-12.

Si ce qui a été dit plus haut a été bien compris, ils ne demandent qu’un
minimum d’explications.

On remarquera que dans les montages (@) & (d) mettant en ccuvre des tran-
sistors bipolaires, afin de réaliser 1’adaptation d’impédance entre le cristal ou le
circuit oscillant de charge de collecteur et le transistor le collecteur ou 1°émetteur
de ce dernier sont raccordés A une prise ménagée soit sur le bobinage d’accord
soit sur un diviseur capacitif. Le calcul du pont de polarisation du transistor est
toujours le méme que celui d’un oscillateur L-C, il n’y a donc pas a y revenir
(cf. chapitre précédent).

Le montage (¢) mérite de retenir notre attention. Les quartz pour basse
fréquence, du fait de leur masse importante sont parfois difficiles 4 faire osciller.
Aussi est-on généralement amené a avoir recours a des cristals spéciaux munis
de trois électrodes : deux actives et une masse. Le quartz, dans le montage cité,
oscille en résonance série et est excité par un amplificateur a résistances (T,). Le
signal en opposition de phase est recueilli sur la troisieme électrode du cristal et est
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réappliqué a 1’entrée aprés adaptation d’impédance au moyen de T; monté en
collecteur commun a travers le condensateur C qui constitue la chaine de réaction.

Rien de particulier a dire au sujet des schémas (f) & (%) mettant en ccuvre des
T.E.C:s. Le premier est un montage dans lequel le quartz monté dans la boucle
de réaction fonctionne en mode série. Le second n’est autre qu’un Pierce en source
commune, tandis que le troisieme utilise un quartz en over tone en mode paralléle ;
c’est la capacité drain-grille du T.E.C. qui constitue la boucle de réaction.

+Vop= 12322V

S
G|=150F
Cp= iy
50nF —
Quartz
100 kHz
@ G Cy Ca Cs
WMHz | 47 pF | 47 nF | 820pF
10MHz| 10pF | t1nF | 150pF
RB‘|='IURS'1
J +V¥ppe= 6215V
o Ty =Ty 2N171
Qﬁ ou equivalent
35
MHz ]
n Rpz =
T=2N17T11, 2N2222 L 2NT18 2{21‘!’!
BF 115etc. @ Q =Cristal 10kHz
a 3électrodes
e BV N pg 12V
Cy=68pF Cy=)10pFF Rp=18kn fy= 43, 3 MHz
2N3823 MPF 102
2‘13' F 0=433MHz
P I “avertone”
Fic. 1V-12,

Les circuits intégrés, linéaires ou logiques, peuvent étre utilisés pour la réali-
sation d’oscillateurs a quartz. Les amplificateurs opérationnels ou « vidéo » sont
particuliérement bien adaptés a cet usage. La figure IV-13 en donne un exemple :
le NE 501 est un amplificateur vidéo capable de fonctionner sous 5 4 6 V avec une
bande passante de 150 MHz. Le montage utilisé est une adaptation du Pierce.
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Les montages de la figure 1V-14 méritent de retenir un instant notre atten-
tion. Ils mettent en ceuvre une porte OU-NI en logique 3 couplage par les émet-
teurs (MECL Motorola). Ainsi que le montre le schéma de la figure 1V-14 a
cette porte n’est rien d’autre qu’un amplificateur différentiel avec collecteurs
communs d’adaptation en sortie. Un tel amplificateur peut étre utilisé pour la

Ampli NE 501 Signetics
G =123a 20 MHz

G = G = 21 ¥ A0 Fic. 1V-13.

: mLy (7 2-4L0pF
Sortie y
Inverseuse Sortie non Q 5213?*‘1}-12':I :l
(M) inverseuse _

{ou) Sorkie
Inversause
e

. "‘\l’ref = —]‘2 v

L {Source intérieurs
ou CT)
-52V l Equivalent de.la porte Cp=0)
MC 1023 @ uF :
Q =505100MHz
;j}; 9.35pF
033 *Sortie
non inverseuse
& L2
935
pPF
—=Cp=QIuF 2200
® Fig. IV-14.

réalisation d’oscillateurs, & quartz en particulier. Les deux schémas () et (c)
utilisent le quartz en mode série. C’est le retard apporté par la porte (lequel
retard correspond & un déphasage) qui détermine le choix du montage en fonction
de la fréquence d’oscillation. Ce retard est tel que, pour les fréquences supérieures
a 50 MHz, il n’est pas possible d’utiliser comme sortie de rétroaction la sortie
OU (non-inverseuse) la rotation de phase due & I'amplificateur serait trop im-
portante. On utilise donc la sortie NI (inverseuse) en augmentant volontairement
le retard, pour avoir la phase convenable, au moyen du condensateur C,. Cet
artifice n’est pas nécessaire dans le schéma (#) fonctionnant 2 20 MHz et dans
lequel c’est bien la sortie OU (non-inverseuse) qui est utilisée pour la rétroaction.
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11 est un schéma qui mérite d’étre retenu a cause de la haute stabilité qu’il
est capable de procurer : c’est le montage en pont de Meacham (fig. IV-15). Le
quartz est monté dans la branche d’un pont dont les autres branches sont consti-
tuées par des résistances telles que le pont soit a I’équilibre pour la fréquence de
résonance série du quartz. A la résonance on a donc :

®@

i Stabilite SH)= 2Q/g

= Surtension
du Quartz
b=-Taux de
désequilibre
du pont
Sortie
p—

Fig. IV-15.

Ce montage n’est pas sans rappeler par son principe l'oscillateur R-C a
pont de Wien.

En fait ’ensemble ne fonctionne pas a 1’équilibre parfait du pont ; il n’y
aurait alors aucune tension aux bornes de sa diagonale « mesure » il faut un
trés léger déséquilibre (8) pour qu’il y ait oscillation. Ce déséquilibre est réglable
au moyen de la résistance R; ou R que I’on ajuste pour obtenir la meilleure
stabilité possible. De plus tout comme dans les montages en pont de Wien ’'une
des branches de la partie apenodxque du pont peut étre remplacée par une résis-
tance non linéaire : résistance & coefficient positif de température (lampe a fila-
ment de tungsténe ou sensistor au silicium) pour R, ou au contraire résistance
a coefficient négatif (thermistance CTN) pour R, dont la valeur variera en
fonction de la tension de rétroaction appliquée au pont et en maintiendra 1’équi-
libre juste suffisant pour que 1’oscillation s’entretienne : on est donc en présence
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d’un oscillateur stabilisé en tension de sortie et, comme nous Ie remarquerons
plus loin, en fréquence puisque le taux de réaction réagit sur la stabilité en
fréquence.

L’amplificateur peut étre n’importe quel type dont la bande passante soit
suffisante pour ne pas entrainer un déphasage trop important a la fréquence de
résonance du cristal. Si I’entrée est asymétrique le couplage entre le pont et
P’amplificateur sera effectué¢ a travers un transformateur de rapport convenable
(fig. IV-15 a). Les amplificateurs & entrée symétrique (opérationnels ou vidéo)
nous paraissent particuliérement bien adaptés a ce montage (fig. IV-15 b). Dans
ce dernier cas le grand gain de I’amplificateur permet de travailler avec un désé-
quilibre & trés faible, des stabilités, de 10™° peuvent ainsi &tre atteintes.

Multivibrateurs et relaxateurs synchronisés par quartz

Si, dans un multivibrateur classique, on remplace 'un — ou les deux —
condensateurs de liaison par des quartz, a condition que la constante de temps
de 1’auntre branche ne soit pas trop éloignée de la période propre d’oscillation
du cristal le montage oscillera sur la fréquence de ce dernier (fig. IV-16).

J;VCC 53 20V

&

Q]= 1MHz -
Q2=1a 3MHz
Q2 ou C =474 100pF

ik 0k 10kA 1k n

2 x ZN2222

Fig, IV-16,

Dans le cas d’emploi d’un unique cristal seul le rapport cyclique du signal
délivre sera affecté par la constante de temps de la branche R-C.

Dans le cas d’emploi de deux quartz le montage oscille sur la fréquence
la plus basse mais le rapport des alternances positives et négatives est égal a
celui des périodes propres d’oscillation des quartz 4 condition que ce rapport
ne soit pas supérieur 2 3. Par exemple si I’on utilise un quartz 1 MHz dans une
branche et un quartz 2 MHz dans ["autre le montage oscillera sur 1 MHz mais
le rapport des alternances positives aux alternances négatives sera de 1/2 (rapport
cyclique 1/3).

A partir de ce principe il est possible de constituer des générateurs de signaux
carrés au moyen de circuits intégrés logiques ou analogiques (comparateurs ou
amplificateurs opérationnels). Nous en reproduisons quelques exemples a la
figure IV-17.
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Fig. 1V-17.

Toutefois, il y a lieu de remarquer que le 1éger retard apporté par les portes
inverseuses de ce type de montage conduira le quartz a osciller sur une fréquence
legérement inférieure a celle marquée sur le quartz (3 moins que 1’on ait prévenu le
constructeur du type de montage auquel ledit quartz était destiné, il ’aura alors
taillé en conséquence).

C’est pourquoi, lorsqu’une grande précision de fréquence est exigée, nous
préférons commander les circuits de logiques au moyen du montage de la figure
IV-18a qui fournit un signal compatible T.T.L., D.T.L. et C.M.O.S.

On peut également utiliser un inverseur C.M.O.S. selon le montage de la
figure 1V-185 qui fonctionne correctement jusqu’a 10 MHz environ.

On sait qu’un relaxateur & transistor unijonction peut étre synchronisé sur
de bréves impulsions positives appliquées a I’émetteur ou négatives adressées a
la base B;. Certains chercheurs ont eu I’idée, partant de ce principe, de placer un
cristal entre ces deux électrodes. Ils ont constaté que si la fréquence d’oscillation
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libre du relaxateur n’était pas trop éloignée de celle du quartz ou de I'un de ses
multiples ou sous-multiples proches elle pouvait ainsi fort bien étre synchronisée
sur le quartz. Des essais systématiques ont montré que ce mode de fonctionnement
est efficace pour des cristaux de fréquence comprise entre 50 kHz et 1 MHz.
Nous reproduisons a la figure IV-19 trois montages basés sur ce principe.

Stabilité d*un oscillateur & quartz

La stabilité en fréquence d’un oscillateur a quartz est conditionnée d’une
part par la stabilit¢ propre au cristal et, d’autre part, par les caractéristiques
du montage.

Nous savons que pour satisfaire les conditions d’entretien de 1’oscillation
il importe que la rotation de phase totale de la boucle amplificateur - rétroaction
soit de 2 7. Si une rotation de phase indésirable, due par exemple a des variations
de capacité ou de résistance des éléments actifs ou passifs de 1’amplificateur,
vient & se produire il faut qu’elle soit compensée par une rotation €quivalente
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et de sens opposé produite par le déplacement du point de fonctionnement
du cristal sur sa courbe X = f(w) (courbe de la figure IV-6 4). Etant donné la
pente importante de cette courbe, le quartz, s’il est de bonne qualité, est géné-
ralement apte & corriger toute rotation de phase indésirable introduite par les
variations des caractéristiques des composants du montage sans qu’il en résulie

une variation de fréquence vraiment notable.

On peut écrire qu’a un glissement de phase A®g se produisant dans ampli-
ficateur doit correspondre un glissement en sens inverse A(Dﬁ dans la boucle
de rétroaction et que ce glissement de phase correctif est produit par le quartz :

Al = —AD,
mais ADy = AX/Ry = 4 nLyAf/Ry
d’ou ASIE = ADNATL,ASR,)
ou encore Afff = A®/47Af Cy Ry
= A®/2 Q.
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On constate que si le coefficient de surtension Q du quartz est élevé les Iégers
glissements de phase dus aux variations de caractéristiques des composants de
I'amplificateur auront une trés faible influence sur la fréquence du signal délivré
par P’oscillateur.

Ces glissements de phase dus aux variations des éléments R ou C du
montage (en fonction de la température ou d’autres parameires : vieillissement,
variations de la tension d’alimentation, etc.) peuvent étre exprimés par une
expression de la forme :

A® = RA Cw
si nous reportons cette valeur dans I’expression précédente :
Afff = A®/2 Q
nous obtenons : Af/f = RACw/2 Q
= RAC27nfj2 Q

ce dont on peut conclure que lorsque la fréquence du quartz augmente il faut,
pour maintenir une méme stabilité que son coefficient de surtension augmente
dans les mémes proportions. Or il n’en va généralement pas ainsi. Ce qui nous
amene a conclure que lorsqu'une haute stabilité est recherchée il est préférable
de partir d’un quartz a fréquence relativement basse, quitte a faire suivre le
pilote d’étages multiplicateurs de fréquence, cette conclusion se verra du reste
confirmée dans la suite.

Quatre facteurs agissent sur la stabilité propre au quartz :

— la température,

— le taux d’excitation,

— les contraintes mécaniques,
— le vieillissement.

INFLUENCE DE LA TEMPERATURE

En ce qui concerne "action des variations de la température, elles dépendent
beaucoup de la taille du quartz. Ceux de la taille AT et GT sont ceux qui présentent
le meilleur coefficient de stabilité en fonction de la température (voir courbes de
figure IV-20) sur laquelle on remarque en particulier que la courbe de variation
de la fréquence en fonction de la température d’un cristal de coupe AT présente
une zone 4 pente nulle aux environs de 60 °C c’est pour cette température que
devra étre réglé le thermostat de ’enceinte dans laquelle sera enfermé le quartz
pour obtenir la meilleure stabilité possible. Ces enceintes pourront voir leur
température régulée au moyen d’une résistance chauffante contrdlée par un
simple thermostat a bilame sensible. Il est toutefois préférable d’avoir recours
4 un dispositif électronique de régulation proportionnelle mettant en ceuvre une
thermistance & coefficient positif ou négatif de température. A titre d’exemple
nous donnons a la figure I'V-21 le schéma d’une enceinte, régulée en température,
spéciale pour quartz proposée par Siemens. L’élément chauffant est constitué
par un transistor de moyenne puissance fixé sur une plaque métallique maintenue
en contact avec le boitier du cristal. Le courant collecteur de ce transistor est
ajusté en fonction de la température au moyen d’un capteur constitué par une
résistance a coefficient positif de température.

93



o
w“\-
g +50 ;;. 0,004 < -\\k =
v A | /
2 L // @ 0'002"N0minal.\h \‘-\' < e
1] i -
£ 7 i s "Iz SEA NS
| N y A =
S 4o LA A\ = -0,002—3 = x @
Ay PaTARRRL A SEASE
2 gofli bt LI\ o ~0004H1A o
® ;{ ,r 2z / &
2_170l 48] : [+35° g —0006 / N
% ~90°.60°.30° 0° 430° 4+60° 4+90° -60 -40 -20 0 20 40 60 80
S Variation de Uangle B Taille A Température (°C) @
B =Angle de la coupe par rapport I |
a laxe Z (Voir figurel.i) @ 0 LJA0OkHz
NISKHE Ry
—- 0,008 ' i Z ,/ P NI
0008 P ) [NIN100kHz
, SO Uy Z N.10OKHZ | / N
Nominal (GT) c -0.0016 '
0 il v FE-BOO kHz/! | N16kHz
31 P L O g [ g{ —UﬂDzL /!E.QIDkHZ J.")kHZ
-0008 ! - J1.2kHz, L LT
~-60 -40 20 0 20 40 60 8 A -60 -40 -20 0O 20 40 60 80
Taille G Température {°C) Tempeérature {°C)
Courbes pour diverses tailles @
Fic. 1V-20.

INFLUENCE DU TAUX D’EXCITATION

d’excitation de 5 mW par exemple.

Pour qu’un oscillateur a quartz soit stable en fréquence il faut que le taux
d’excitation du cristal ne soit pas trop important et qu’il varie le moins possible.
L’amplificateur auquel le cristal est associé devra donc, poar obtenir une haute
stabilité, étre muni d’un dispositif de régulation automatique de gain qui main-
tienne constant le taux d’excitation du quartz quelles que soient les variations de
la charge, de la température — laquelle on le sait agit également sur le gain —
ou de la tension d’alimentation. C’est ici que nous prenons conscience de I’intérét
du montage en pont de Meacham décrit plus haut.

De plus une excitation trop importante peut étre cause d’un échauffement
anormal du cristal, ¢’est pourquoi il est recommandé de faire fonctionner les quartz
des oscillateurs a haute stabilité avec le courant d’excitation le plus faible possible.
Par exemple des guartz de coupe AT sont capables d’osciller d une maniére satis-
faisante avec une puissance d’excitation de 10 uW ; la stabilité est alors de 2 a
3-10"° par dB de variation de la puissance d’excitation, performances tout a
fait impossible a atteindre avec le méme cristal fonctionnant avec une puissance
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INFLUENCE DES CONTRAINTES MECANIQUES

Les chocs et vibrations influent d’une maniére pernicieuse sur la fréquence
des oscillateurs a quartz qui devront, lorsqu’un haut niveau de stabilité sera
recherché, étre montés sur des dispositifs antichoc. Ici encore, ce sont les cristaux
de coupe AT qui se comportent le mieux quant a la tenue aux chocs et vibrations.

VIEILLISSEMENT

La variation de la fréquence naturelle d’un cristal en fonction du temps est
d’abord relativerent importante pendant les premiéres semaines de fonctionne-
ment pour diminuer ensuite progressivement. Ce sont les cristaux de coupe AT
prévus pour des fréquences comprises entre 1 et 5 MHz qui se comportent le
micux en vieillissant.
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Une température de fonctionnement excessive ou une puissance d’excitation
trop importante sont des facteurs de vieillissement prématuré des cristaux.

Moyennant des précautions particulieres de taille et de montage on est
parvenu a produire des quartz dont la stabilité & long terme est meilleure que
1078 par an (soit 0,01 Hz par an pour un quartz I MHz).

Quelques considérations A retenir lors de 1’établissement d’un oscillateur 4 quartz

La réalisation d’un oscillateur & quartz de moyenne stabilité ne pose pas de
probléme particulier, le calcul du circuit de polarisation du transistor est identi-
que a celui d’un oscillateur L-C classique.

Cependant, lorsque la réalisation envisagée est plus ambitieuse (haute ou
trés haute stabilité) quelques points essentiels sont a retenir :

— Le montage Pierce est celui qui donne les résuitats les plus sirs dans de
nombreux oscillateurs de faible puissance.

— On doit distinguer les oscillateurs & guariz qui ne comportent pas d’autre
clement d’accord que le cristal et les oscillateurs stabilisés par quartz dans lesquels
le cristal a pour fonction de synchroniser un oscillateur comportant un circuit
accordé.

Les montages du premier type n’oscilleront en aucun cas si le quartz est
retiré de son support.

Les seconds, par contre, peuvent, dans certains cas, osciller, grice 3 un cou-
plage par capacité parasite, méme dans les cas ot le cristal est absent ou défectueux.
‘Les oscillateurs fonctionnant en over tone de méme que les multivibrateurs et
relaxateurs stabilisés par quartz entrent toujours dans cette catégorie.

— Les cristaux oscillant en fondamentale sur des fréquences comprises
cotre 1 et 5 MHz sont ceux qui présentent la meilleure stabilité et aussi, en
général ceux qui demandent le minimum de puissance d’excitation. Bien qu’il
soit possible actuellement de livrer des cristaux pour des fréquences comprises
entre 1 kHz et 200 MHz, lorsqu’une haute stabilité est requise il est préférable,
chaque fois que cela est possible, de partir. d’un pilote de fréquence comprise entre
1 et 5 MHz et de procéder a une division ou une multiplication de fréquence
ultérieure (1).

— Pour une bonne stabilit¢ en fonction de la température on a le choix
entre deux solutions :

— Utiliser un cristal a trés faible coefficient de température (taille AT par
exemple).

(1) Nous verrons au chapitre X que la boucle a verrouillage de phase (fig. IV-22) associée
a un ou deux diviseurs numériques (compteurs} permet actuellement la multiplication par
n’importe quel nombre (entier ou fractionnaire) de la fréquence du signal émis par Uoscillateur
a quartz. Toutefois nous constaterons également que pour les facteurs de multiplication impor-
tants le signal de sortie peut se trouver affecté par une légére modulation en fréquence (« Jitter »).
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— Ou bien prendre un quartz a Q élevé.
Si ’on a la possibilité d’enfermer le cristal dans une enceinte thermostatée avec
une grande stabilité de température (on peut actuellement obtenir sans peine le
1/100 de °C) on préférera cette seconde solution).

— Les constructeurs proposent actuellement des oscillateurs complets fonc-
tionnant sous enceinte stabilisée en température se présentant sous la forme de
boitiers de faible encombrement enfichables ou soudables directement sur circuits
imprimés. Ces oscillateurs comportent méme souvent les circuits de division
binaire ou decimale lorsque la fréquence désirée en sortie est trop basse pour
utiliser directement le signal délivré par le quartz. Il est souvent plus pratique
et moins onéreux, si 'on tient compte des frais d’étude, d’avoir recours a ces
sous ensembles plutdt que d’étudier soi-méme 1’oscillateur.

— Si, pour quelque raison que ce soit, vous &tes tenus d’étudier et de réaliser
vous-méme 'oscillateur n’hésitez pas a demander ’appui technique du fabricant
de quartz qui, connaissant bien son matériel sera en mesure de vous donner les
consells utiles qui vous feront gagner un temps d’étude important.

Une remarque de derni¢re heure

En relisant ce chapitre nous constatons qu’il a été omis une précision trés
importante : pour rattraper le déphasage introduit par les circuits actifs de 1’oscil-
lateur (amplificateur) il est souvent nécessaire de placer un petit condensateur
ajustable soit en série soit en paralléle avec le cristal afin de le faire travailler sur
le point de sa caractéristique pour lequel sa fréquence d’oscillation est bien celle
inscrite sur le boitier. C’est la raison d’étre du condensateur série dans les mon-
tages IV-12 ¢ et IV-14 b, par exemple ou du condensateur shunt des figures IV-
17 d et e.
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DEUXIEME PARTIE

Oscillateurs a diapasons

Inventé en 1711 par John Shore, trompettiste contemporain et interpréte
de Haendel, le diapason a de trés bonne heure été utilisé comme standard de
fréquence entretenu par voie électrique, puisque Helmholtz (1821-1894) puis
Edison (1847-1931) mirent au point des techniques d’entretien d’oscillateurs a
diapason, le premier au moyen d’un dispositif du type sonnerie, le second a
partir d’un circuit & réaction comportant un microphone commandant un €lectro-
aimant analogue 2 celui des écouteurs téléphoniques qui excitait les verges du dia-

pason (fig. IV-23).

Micro Electro-aimant
charbon d écouteur

N =1
B )

i

Diapason

Fic. 1V-23.

Depuis ces temps héroiques il a peu changé d’allure extérieure, mais ses
performances (précision, stabilité, etc.) ainsi que son mode d’entretien ont consi-

dérablement évolué.
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Quelques considérations d’ordre physique

On sait qu’un diapason est, en principe constitué par une tige métallique
recourbée sous forme de fourche dont les branches — on dit également les verges —
produisent des vibrations transversales de maniére que la région courbée soit le
siege de nceuds de vibration. Cette région est donc pratiquement immobile et
rien n’empéche qu’elle soit beaucoup plus massive que les verges et soit utilisée
comme point de fixation du diapason. Cette fixation peut étre constituée par
une tige extérieure (comme c’est le cas pour les diapasons utilisés pour "accord
des instruments de musique) ou intérieure a la fourche elle peut étre percée de trous
qui en permettront la fixation au moyen de vis sur le bati qui portera également
le dispositif d’excitation.

Les diapasons que 1'on rencontre le plus fréquemment dans les standards
de fréquence électroniques se présentent donc sous l'un des deux aspects sché-
matisés en (a) et en (b) a la figure IV-24.

Verges Verges

g W

Fixation

Fixation

Fic. 1V-24.
L’introduction de 1’électronique en horlogerie a poussé a la réalisation de
diapasons de taille de plus en plus restreinte, ce qui a conduit a la recherche
de nouvelles configurations comme celles en H, en O, en W ou encore en S repro-

duites respectivement en (¢, d, ¢ et f) sur la figure IV-24. On remarque que les
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deux derniéres configurations comportent, afin de réduire artificiellement la
longueur des branches de petites masselotes fixées a 1’extrémité de ces derniéres.
On parvient ainsi 2 « descendre » & des fréquences relativement basses sans
augmenter abusivement les dimensions du diapason.

Cette considération nous ameéne directement a la formule donnant la fré-
quence naturelle d’oscillation d’une lame vibrant en quart d’onde selon le mode
longitudinal, comme c’est le cas pour les verges du diapason :

& | ¥

e : épaisseur de la lame ;
1 : salongueur ;
Y : module d’élasticité du matériau qui la compose (module d*Young) ;

p : densité du matérian.

Signalons au passage que pour certaines applications ne requerrant pas une
trés haute stabilité, un diapason rudimentaire peut étre constitué par deux lames
d’égales dimensions fixées rigidement sur un petit bloc de métal. Pour en faciliter
le calcul nous donnons dans le tableau III la densité et le module d’Young des
principaux matériaux utilisables.

Dans la pratique on trouve des diapasons dont la fréguence naturelle est
comprise entre 20 Hz et 12 4 15 kHz.

Tout comme un quartz, un diapason peut étre employé en « overtone ».

C’est-a-dire que par un mode d’exitation particulier on peut faire vibrer les verges
non plus en quart d’onde mais sur un nombre entier de quarts d’onde (fig. IV-25).

Excitation Entretien b

Fig. 1V-25.

On parvient ainsi & faire vibrer des diapasons spécialement étudi€s sur des fré-
quences jusqu’a six fois supérieures a la fondamentale.
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Précision et stabilité

La precision instantanée de la fréquence du signal fourni par un diapason
peut, theoriquement, &tre aussi grande que 1’on veut, c’est simplement une question
de finesse d’ajustage de la longueur ou de 1’épaisseur des verges.

Par contre la stabilité en fréquence dépend de divers parameétres dont la
température, qui agit simultanément sur les dimensions physiques du diapason et
sur la densité du matériau qui le constitue, est le plus important.

Pour un diapason en acier ordinaire, du genre de ceux utilisés pour 'accord
des instruments de musique, 'action de la température est d’environ 10~ %/°C
ce qui signifie que pour une variation de température ambiante de 50 °C la fré-
quence d’un diapason 440 Hz (La 3) variera de 2,2 Hz (soit 0,5 %, ce qui est trés
important).

On a donc été conduit a mettre en ceuvre différentes techniques de stabilisa-
tion, dont la plus simple consiste & maintenir le diapason a température constante
dans une enceinte thermostatée. Mais les impératifs de miniaturisation ont conduit
a la recherche d’autres méthodes de stabilisation, en agissant sur la constitution
méme du diapason par :

— Pemploi de lames bimétalliques composée de deux métaux présentant
I’'un un coefiicient positif de température et autre négatif et laminés ensemble.
Si le choix des métaux et de leurs épaisseurs respectives sont convenables on

TABLEAU III. — Caractéristiques des matériaux
pouvant constituer des lames vibrantes
s MOdt:ll.e, Densité
Matériaux d’élasticité
v P
Acier ressort ........ 21 000 | 7,8
TOMDBE s i wivess 10 000 8,65
Maillechort ........ 12 500 8.4 -8,7
Bronze phosphoreux. . 11 000 8.8

parvient a realiser des diapasons stables en fréquence dans une vaste gamme
de température. Mais cette méthode est parfois difficile & mettre en ccuvre avec
précision dans une fabrication de série ;

— une autre méthode, développée par I'Institut Straumann, consiste en
Pemploi d’alliages thermocompensés. Ce n’est plus par laminage de deux métaux
a coefficients de température complémentaire, mais.par leur alliage qu’est obtenu
Ieffet de stabilisation ; ce qui permet un ajustage plus aisé de la fréquence des
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diapasons en agissant aussi bien sur I’épaisseur des branches que sur leur longueur,
méthode beaucoup plus délicate 4 mettre en ceuvre dans le cas de bilames. On peut
ainsi réaliser dzs standards de fréquence dont la dérive en fonction de la tempéra-
ture n’excéde pas 5:107% 4 7-10~7/°C dans une gamme de température comprise
entre — 55 et 485 °C.

D’autres parameétres agissent également sur la stabilité en fréquence d’un
diapason :

— La gravité qui se manifeste soit dans I’orientation du diapason, soit dans
Paltitude a laquelle on le fait fonctionner, soit encore par 1’accélération (considé-
rations importantes en aviation ou en aérospatiale). Par exemple, le fait de déplacer
un diapason de la position horizontale a la position verticale agit sur la fréquence
selon une loi inversement proportionnelle a la longueur des branches et au carré
de sa fréquence naturelle d’oscillation :

Afyffy = K/l 42

k étant un coefficient fonction de la nature du matériau dont est constitué le
diapason. Ainsi, un diapason 100 Hz dont les branches ont une longueur de 7
a 8 cm voit sa fréquence varier de 1,810~ © lorsqu’il passe de la position horizon-
tale a la position verticale. Dans les cas de diapasons utilisés en horlogerie 1’erreur
est exprimée en écart de temps par jour :

At ~ 1,4/ £,
On voit immédiatement qu’il y a intérét dans les standards de fréquence 3 haute

precision, a utiliser des diapasons & fréquence relativemeni élevée.,

Ecart de fréquence 10-8

| —

200 100

Champ magnétique,Oe

FU=2OUU H, dans boitier ~ ] 500 e

Fig. 1V-26,

— Le champ magnétique agit également sur la stabilité des diapasons consti-
tués en matériau magnétique. Il peut aussi bien s’agir du champ magnétique
terrestre (erreurs dues a 1’orientation) que de champs parasites ou encore d’un
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exces de champ d’excitation. Dans les standards de fréquence 2 haute précision,
toutes les précautions sont donc prises aussi bien pour soustraire le dlapason aux
champs perturbateurs extérieurs que pour stabiliser le champ d’excitation a une
valeur correcte. Nous reproduisons a la figure 1V-26 la courbe de variation de la
fréquence naturelle d’un diapason en fonction de I’intensité du champ magnétique
extérieur orienté selon les trois directions par rapport a I’axe dudit diapason.

— Le vieillissernent tout comme un quartz, un diapason est sujet au phéno-
mene de vieillissement. En général la période initiale de vieillissement est assez
courte (au maximum quelques mois) puis la fréquence naturelle se stabilise
progressivement. Les diapasons sont le plus souvent livrés aprés vieillissement
accélére en les faisant fonctionner a température variable dans les limites extrémes
d’utilisation. L’expérience montre que leur fiabilité est en général excellente
puisque la moyenne des temps de bon fonctionnement (M.T.B.F.) atteint 200 000 h
pour 90 % au moins des diapasons fournis en 15 ans par une firme américaine.

Facteur de qualité

On sait que le facteur de qualité Q d’un circuit oscillant électrique peut étre
defini par le rapport de sa fréquence naturelle 4 sa bande passante Af &4 —3 dB :

Q = fy/Af  (fig. IV-27).

On peut définir de la méme facon le facteur de qualité des diapasons. Celui-ci
atteint 5 000 pour les modéles de fabrication courante, Moyennant des précautions
particuliéres (choix judicieux du matériau, mode de fixation trés bien étudié,

Umax |

0707
Umax
(-3dB)

diapason fonctionnant dans le vide pour diminue;" Pamortissement apporté par la
friction de I’air, ¢tc.) on est parvenu a réaliser des diapasons dont le coefficient
de gualité atteignait 25 000.
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Méthode d’entretien de 1’oscillation

Le mode le plus courant d’excitation des diapasons est le mode électro-
magnétique. Des bobines sont disposées soit de part et d’autre des verges (fig.
1V-28 a) soit encore entre celles-ci (fig. IV-28 5). L’un de ces enroulements est
parcouru par le courant de sortie d'un amplificateur (3 tubes, & transistors ou
circuit intégré monolytique) c’est la bobine d’excitation (Drive Coil) et 1’autre
(bobine d’entretien : Pick-up Coil) transforme les vibrations mécaniques du
diapason en oscillations électriques qui sont réinjectées a I'entrée de 1’amplifi-
cateui. On est bien en face du schéma général des oscillateurs : amplificateur
avec rétroaction positive sélective. Le circuit de rétroaction étant constitué par le
jeu des bobines d’excitation et d’entretien et le circuit sélectif par le diapason
lui-méme.

Bobines Bobines

dexcitation d excitation
— \.\] -, .

d° h r\‘tk_ =] b}

@ ®

Fic. TV-28.

Il y a peu a dire sur les schémas utilisés qui se raménent a ceux d’oscillateurs
B.F. Le mode de fonctionnement le plus favorable a tous les points de vue est
celui en classe C car il ne s’agit au fond que de fournir au diapason de bréves
impulsions d’entretien ¢t c’est effectivement ce qui se passe dans cette classe
d’oscillateurs dans laquelle le transistor fonctionne avec un excellent rendement
énergetique. Quelques schémas type sont reproduits 4 la figure 1V-29.

Lorsqu’une haute stabilité est recherchée I'amplitude de la tension aux
bornes de la bobine d’excitation (et par conséquent le courant qui la traverse peut
étre stabilisée au moyen de diodes de Zener placées aux bornes de cette bobine
(fig. IV-27 d4).

Tout comme dans les oscillateurs & quartz, il est parfois possible d’ajuster,
dans de trés faibles limites, la fréquence du signal délivré par le montage au
moyen d’un réseau R.C. ou R.L. judicieusement disposé (fig. IV-29 e).

Si le couplage magnétique entre la bobine excitatrice et la bobine d’entretien
d’un diapason est trop serré il peut en résulter un phénomeéne assez déplaisant :
le montage oscille non plus sur la fréquence naturelle du diapason mais sur celle
du circuit accordé constitué par les bobines et leurs capacités parasites. Le diapa-
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son n’étant plus excité sur sa fréquence reste alors inerte. Pour obvier cet inconvé-
nient les ingénieurs de la firme Tracor ont imaginé de placer lesdites bobines
en regard entre les branches du diapason, une bobine auxiliaire montée en opposi-
tion de phase avec la bobine d’excitation et en série avec cette derniére en annule
pratiquement 'influence directe sur la bobine d’entretien tandis que, du fait de

sa position mécanique elle en renforce ’effet sur les branches du diapason (fig.
1V-30).

+Veg
3
Diapason 2R3
Entretien Excitation
\ M
Bobine d'entre- - o
-tien Ry &
o L 1 H |Sortie
55 ;
i Py Bobine Diod
S =) de Rz @ Zener de
ompen— régulation
—sation d'excitation
Iz -
obine excitatrice Compensation
@ =Vt @
Fic. IV-30.

l*"cc““‘"l

&

10 kn
é Entretien 1kn§

\ ZN1711
Sortigh_
n
-
L
3
5k, 2 R f
" Excitation | ZN177
Fig. TV-31.
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Selon le degré de couplage entre les bobines et Je =2 22 bowmcle fermes &o
montage un oscillateur & diapason peut fournir un siems! carre om somsoidal
Pour la production de signaux carrés on peut egz;e:;en meire A ¢uEWIe
schéma du type multivibrateur 2 couplage inductif (Ag. IV-31L

— Une autre méthode d’entretien est le mode éleciradvmamions 1= =<
bobines sont fixes, tout comme dans le mode précédent mais de oetits zimants
en ferrite ou en alliage magnétique spécial (Pt-Co ou Sm-Co-) - Sus 2 Iextremite
des verges — qui peuvent alors étre constituées en matériau non-masnetigue —
se déplacent 4 P’intérieur des bobines (fig. IV-32). Cette disposition qui zlourdis
I’extrémité des branches du diapason en diminue la fréquence naturelie et nermes:
la réalisation de diapasons pour fréquences basses sous de faibles dimensions.
Les schémas de montages oscillateurs mettant en ceuvre ce type de dispositifs ne
différent en rien de ceux de la figure 1V-29.

Aimants et circuits magnetiques
solidaires des verges

FNTAV VT

% WTATAY NN,

P

Bobines
fixes

N
O

O

Fig. IV-32.

Différents autres modes d’excitation sont encore possibles, par exemple le
mode électrostatique. En particulier, vers 1965 les ingénieurs de Westinghouse
avaient mis au point un « transistor a effet de champ M.O.S. a grille vibrante ».
L’électrode de commande de ce transistor était constituée par une minuscule
lame en alliage d’or laminé de quelques microns d’épaisseur et de un millimétre
environ de longueur dont la vibration mécanique était excitée par voie électro-
statique au moyen d’une électrode intégrée dans le substrat et portée a un potentiel
alternatif comportant une composante continue de 30 a 50 V (fig. IV-33). A notre
connaissance, ce dispositif n’a pas connu un important développement com-
mercial, mais il ne nous a pas semblé inutile de le signaler car, qui sait, il réappa-
raitra peut-&tre un jour.

Par contre le mode d’excitation par voie piézoélectrique, mis au point par les
Etablissements Stettner & Co, connait un développement commercial intéressant.
Le diapason en acier porte 4 la base des verges de petites plaquettes en céramique
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Fic. IV-33.

piézoclectrique qui jouent le role d’excitateur (fig. IV-34 a). La réalisation d’oscilla-
teurs pilotés par ces diapasons présentait un probléme difficilement soluble du
fait que les tensions recueillies entre entrée et sortie ne sont pas déphasées de
7 mais de 7r/2. Deux solutions étaient possibles :

— Soit introduire dans la boucle de réaction un circuit déphasant de 7/2
de maniére a rétablir le déphasage de 7 nécessaire & ’entretien d’une oscillation
au moyen d’un amplificateur 4 deux étages.

— Soit faire travailler le diapason sur le flanc de sa courbe de phase. C’est
cette solution qui a été retenue dans le montage reproduit a la figure 1V-34 5.
La fréquence du signal ainsi délivré se trouve alors décalée de 0,24 0,5 % en dessous
de la résonance.

Les branches d’un diapason ne sont pas forcément metalliques elles peuvent
par exemple étre en quartz. C’est le cas du minuscule diapason présenté par LIP
qui comporte deux lames de quartz piézoélectrique Judicieusement taillées selon
Iorientation voulue par rapport aux axes cristalling et fixées par un procédé
special de part et d’autre du bloc support métallique. L excitation par voie pi¢zo-
électrique est fournie au moyen d’électrodes métalliques déposées par évaporation
sous vide sur les verges du diapason. Une puissance électrique de quelques micro-
watts est suffisante pour entretenir 1’oscillation (fig. IV-35).

Il a été également réalisé des diapasons constitués par des verges en quartz
fondu (A et A, sur la figure IV-36) soudées par migration moléculaire sur le bloc
support métallique (F). L’excitation par voie magnétodynamique est obtenue en
fixant & P'extrémité des verges de minuscules aimants (M) en alliage Pt-Co ou
Sm-Coy soumises au champ d’un inducteur (B).
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FiGg. IV-36.

Présentation mécanique des diapasons

Les diapasons peuvent étre fournis nus ou bien encore associés & leur dispo-
sitif d’excitation. Ils sont alors présentés sous boitier métallique (thermostaté ou
non) souvent rempli d’un gaz inerte. Les modeles de haute précision et & haut
facteur de qualité sont souvent livrés sous ampoule en verre, a vide poussé, munies
d’un brochage standard du type octal.

Treés souvent les constructeurs proposent des oscillateurs complets comportant
le diapason et les circnits électroniques d’entretien sous boitier etanche avec
sorties soudables directement sur circuit imprimé. Il existe également des inter-
médiaires comportant d’une part un culot octal pour recevoir un diapason sous
ampoule en verre et d’autre part un brochage, octal également, pour enfichage
sur le montage ; les circuits d’entretien étant logés dans le culot de ’adaptateur.
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TROISIEME PARTIE

Quartz ou diapason, que choisir ?

Il n’y a que trés peu d’années la réponse a cette question €tait simple : en
dessous de 10 kHz le diapason s’imposait, les quartz pour ces fréquences, trés
massifs, étaient assez difficiles a faire osciller et au-dessus de 10 kHz le quartz
était la seule solution.

Dans I’état actuel des choses, depuis la productlon en grande série de divi-
seurs de fréquence binaires, décimaux ou scxage31maux en circuits intégreés, il est
souvent plus aisé et méme plus économique de partir d’un quartz de fréquence
comprise entre 1 et 5 MHz plus stables et plus aisés a faire osciller et au moyen
de diviseurs d’en ramener la fréquence a celle recherchée, aussi basse soit-elle.

Pratiquement tous les fabricants de quartz proposent de tels ensembles,
oscillateur 4 quartz et diviseurs, enfermés dans un méme boitier thermostaté ou
non capables de délivrer n’importe quelle fréquence comprise entre plusieurs
dizaines de mégahertz et une fraction de hertz. Enfichables ou soudables directe-
ment sur circuit imprimeés, ces sous—ensembles de faibles dimensions offrent un
signal dont la stabilité est de ’ordre de 5-10~ 6 ce qui, dans beaucoup de cas est
tres suffisant. Le signal délivré est, du moins pour les basses fréquences, générale-
ment carré mais il est toujours possible, lorsque ceci est nécessaire, de lui rendre
I’allure sinusoidale au moyen d’un filtre passe bas du troisiéme ou du quatrieme
ordre ayant sa fréquence de coupure située aux environs de la fondamentale.
Pour obtenir un signal encore plus « propre » on peut également faire appel a des
filtres passe-bande a bande étroite (filtres actifs).

Tous ces oscillateurs peuvent généralement étre obtenus sous deux versions :
signal de sortie sinusoidal ou carré. A notre avis, sauf dispositions particuliéres,
la version « signal carré » est plus intéressante car elle permet de commander
directement des diviseurs de fréquence numériques. L’allure sinusoidale pouvant
toujours étre restituée si le besoin s’en faisait sentir au moyen de filtres.

Par contre, en faveur du diapason deux points sont & retenir :

10 La dérive en fréquence en fonction de la température d’un diapason
thermocompensé (verges bimétalliques ou alliage spécial) est beaucoup plus
faible que celle d’un quartz, ainsi que le prouvent les courbes de la figure 1V-37
sur laquelle on voit qu’une dérive de +1,5:-107 ¢ peut étre aisément maintenue
dans une gamme importante de température (—35 a + 75 °C). Pour obtenir la méme
stabilité¢ avec un quartz il faudrait faire appel a une enceinte soigneusement
thermostatée. Ce que I’on gagnerait sur le prix du quartz (meilleur marche,
compte tenu des diviseurs de fréquence éventuels) serait largement compensé par
le prix de I’enceinte et de son dispositif de régulation.
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Fic. IV-37.

20 Le diapason parait actuellement encore plus aisé & mettre en ceuvre en
horlogerie car il est capable d’entrainer directement le mécanisme d’une horloge
ou d’une montre soit au moyen d’un cliquet solidaire de 1’une de ses verges et
d’une roue a rochet (fig. IV-38) soit au moyen d’un aimant et d’une roue phonique
(fig. IV-39).

De petits mouvements (les horlogers disent « calibres ») pilotés par diapason
qui, bien que trés bon marché (moins de 100 F) sont capables de fonctionner
pendant un an sur une minuscule pile de 1,5 V avec une stabilité & long terme
meilleure que 1 s/jour soit environ 1,2-107°. La fréquence propre du diapason
est de I’ordre de 300 4 400 Hz et il est possible, moyennant une Iégére intervention
sur le circuit imprimé, de prélever le signal électrique pour ’utiliser comme
signal d’horloge dans un ensemble numérique. Nous avons personnellement vu
une réalisation (dispositif de collecte d’informations numériques) dans lequel un
tel mouvement fournit simultanément 1’heure, le signal d’horloge de la logique
et des signaux codés binaires destinés a ’enregistrement de 1’heure sur le support
(bande magnétique ou bande perforée) sur lequel sont enregistrées les données
collectées. Le méme résultat au moyen d’un pilote & quartz aurait sans aucun doute

été beaucoup: plus onéreux.
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CHAPITRE V

OSCILLATEURS A RESISTANCE NEGATIVE
(EMPLOI DES DIODES TUNNEL)

Théorie simplifiée des oscillateurs & résistance négafive

Considérons un circuit oscillant paralléle : circuit bouchon quel’on excite
au moyen d’une bréve impulsion de courant, par exemple en chargeant le conden-
sateur sous une tension continue et en le déchargeant brusquement dans le circuit
au moyen d’un relais a contact mouillé au mercure selon le schéma de la figure V-1.
Le circuit va étre le siége d’une oscillation sinusoidale amortie. La raison de la
décroissance de I’amplitude de cette oscillation réside dans la dissipation d’énergie
dans la résistance série R (résistance propre de 1'inductance L et résistance de
fuite du condensateur ramenée a une résistance série).

L fc—l\/\/\/lr
vy

Fia. V-1.

Si nous parvenions a introduire en série avec le circuit un élément présentant
une résistance négative —R qui équilibrerait exactement la résistance R de ce
circuit : |—R| = |R|, Poscillation s’entretiendrait d’elle-méme.

En fait comme il n’existe pas de composant présentant une résistance négative
intrinséque, le montage en question n’est qu'une vue de I'esprit au méme titre
que le mouvement perpétuel ! Par contre, il existe des composants semiconducteurs
ou des montages qui présentent sur une partie de leur courbe I = f(U) une zone
a pente négative. En désamortissant un circuit oscillant — série ou paralléle —
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au moyen d’un tel élément (ou montage) convenablement alimenté ou polarisé
pour en maintenir le point de fonctionnement dans la partie négative de sa caracté-
ristique, 1l est possible d’entretenir une oscillation dans le circuit (fig. V-2).

//4
|
///// i ¥

Element a résistance
(ou conductance) négatives - v 5

Sans entrer dans le développement mathématique complexe qui permet de
le démontrer nous pouvons affirmer que pour gu’une oscillation sinusoidale
s’entretienne il faut que soit satisfaite la relation :

4C

‘_.;__
Gzg> -G L

g etant la valeur absolue de la conductance négative de I’élément 2 caractéristique
négative et G la conductance du circuit oscillant.

Pour une valeur de g inférieure 2 — G le montage fonctionne en amplificateur
s1 on lui applique une excitation extérieure mais sans qu’il y ait possibilité d’auto-
entretien de I’oscillation tandis que pour :

g > —-G—.,/4C/L

le montage fonctionne en oscillateur a relaxation (fig. V-3).
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Divers dispositifs semiconducteurs présentent la caractéristique comportant
une zone a pente négative nécessaire a la réalisation d’oscillateurs basés sur ce
principe. Le plus couramment utilisé est de loin la diode tunnel. C’est 2 ce dispositif
gue nous nous intéresserons ici.

G

e Pas d'auto-entretien
- i |EEs

Oscillations

de relaxation

g <-6 \/—C

Fic. V-3.

Rappel du principe et des caractéristiques de la diode tunnel

L’eifet tunnel, qui fut découvert en 1957 par le Japonais Esaki, doit son nom
au fait que, dans certaines circonstances, une particule — obéissant aux lois de la
théorie des quantas, est capable de disparaitre d’un des cotés de la barriere de
potentiel d’une jonction pour réapparaitre instantanément de 1’autre c6té, méme
si son é€nergie est insuffisante pour « sauter » cette région normalement interdite
qu’est la barriére de potentiel : tout se passe comme si la particule se propageait
dans un tunnel sous la barriére de potentiel.

C’est par un taux de dopage particulidrement élevé, qui augmente, au-dela
de Ia densité susceptible d’étre occupée, la concentration des atomes donneurs de
la région n et des atomes accepteurs de la région p, que ’on obtient une zone
de charge d’espace trés étroite (10 nm dans une diode tunnel contre 1 ym dans une
diode normale) permettant 1’effet tunnel.

Examinons la caractéristique I, = f(Vp) d’une diode tunnel (fig. V-4 a) ; nous
constatons des choses assez inhabituelles : d’abord le courant inverse est anormale-
ment €levé, & ce point qu’il croit plus vite avec la tension que le courant direct.
Le courant direct, lui, se comporte d’une maniére pour le moins étrange. Il croit
d’abord trés rapidement & partir de zéro (contrairement 3 ce qui se passe dans
une diode normale ol on constate un palier & trés faible courant direct) jusqu’a
une certaine valeur que nous nommerons point de pic — auquel correspondent
une tension de pic V, et un courant de pic L,. Puis d’un seul coup, la dérivée de
la courbe s’annule pour devenir négative : nous nous trouvons en présence de la
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zone de résistance négative de la caractéristique. Plus lentement, la dérivée s’annule
de nouveau pour reprendre 1’allure positive d’une bonne diode bien élevée...

Dans cette partie ascendante, est un point particulier trés intéressant :
celui dont 'ordonnée est la méme que le point de pic. Expliquons-nous : le point
D correspondant a la méme intensité que le point de pic est appelé point de tension
au sommet direct (Vpp).

Dans une diode tunnel, les tensions correspondant aux points de pic et de
vallée ne dépendent pratiquement que de la nature du semiconducteur utilisé :
germanium, silicium ou arséniure de gallium. Les courants correspondants sont
fonction de la surface utile de la jonction. Dans les modéles commerciaux courants,
la tolérance habituelle sur le courant de pic est de 1’ordre de 10 %. Par un tri en
fin de fabrication, on peut réaliser des séries dans lesquelles cette tolérance est
ramenée a 2,5 9. Un tri plus sévére permet d’améliorer encore cette précision,
jusqu’a mieux que 1 %.

COURBE | ;: Ip:f(Vvp)

hGet |D
J COURBE Il : -6 :f (Vp)
Ip
Lp
ly
Be
= VD
Vy vpp
ki I
-Rp = Cp
. ®

Fic., V-5.

L’mnfluence de la température sur les parameéires des diodes tunnel se traduit
généralement par un coefficient négatif de variation des tensions de pic, de vallée
et directe au sommet, Quant au courant de pic, son coefficient de température
peut €tre positif ou négatif en fonction du taux de dopage de la jonction. La

118



tension de pic étant elle-méme une fonction de ce taux de dopage, on a pu tracer
les courbes de variation du coefficient de température du courant de pic en fonction
de la tension nominale de pic de la diode (fig. V-4 ) ; on remarque que c’est
pour une tension de pic comprise entre 55 et 60 mV que la variation du courant
de pic d’une diode tunnel au germanium est la plus faible.

Intéressons-nous a présent au schéma équivalent (fig. V-3 a) de la diode
tunnel, dont la représentation symbolique dans les schémas est donnée a Ia figure
V-6, a sa réponse en fréquence et plus particulierement dans la zone a pente
négative de la caractéristique. Elle se présente essentiellement comme une résistance
négative —Rp avec, en paralléle, une faible capacité Cp (celle correspondant
a la capacité de jonction a laquelle s’ajoutent les capacités parasites des connexions
et autres). En série avec ce circuit —Rpy*Cp, on trouve une résistance Rg qui est Ia
résistance propre au semiconducteur et aux connexions et I'inductance L, des
connexions : inductance qui, bien que se chiffrant en dixiemes de nanchenry
(jusqu’a quelques nanohenrys pour certaines diodes) est loin de pouvoir éire
négligée lorsqu’il s’agit d’un élément semiconducteur dont la fréquence de coupure
théorique est de lordre de 10 THz (10'® Hz). Donnons quelques ordres de
grandeur : la résistance série Rg est comprise entre 1 et 10 (), la résistance négative
— Ry, se situe entre —100 et —200 Q, quant a la capacité Cpy elle est comprise
suivant les modéles entre 1 et 20 pF.

Sans entrer dans les détails du calcul menant a ces résultats, précisons que la
fréquence maximale d’utilisation des diodes tunnel se situe entre 1 et 10 GHz.

Les principaux parameétres des diodes tunnel sont résumés dans le tableau
ci-apres. Ils seront mieux compris en se reportant aux courbes de la figure V-5 b.

I  : Courant de pic.
Iy : Courant de vallée.
Ve : Tension de pic.
Vy  : Tension de vallée.
Vpp : Tension directe au sommet (¢f. texte).
Rg : Résistance série (semiconducteur et connexions).
—Rp, : Résistance négative de la diode.
C; : Capacité de la jonction.
for : Fréquence de coupure résistive
1 By .
fOR - P =22 ].
277: RD % C T RS
tg  : Temps de commutation d’un courant constant
“+ +
v v REPRESENTATION
ty = pp TP £ SYMBOLIQUE DES
T—Ty DIODES TUNNEL
Lp : Inductance série de la diode. Fig. V-6.
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Diodes « Backward »

Sans entrer dans le détail de leur construction, signalons, de la méme famille
que les diodes tunnel, les diodes dites « Backward » qui sont en fait une variété
particuliére de diode tunnel présentant un irés faible courant de pic et une région
de vallée relativement étendue.

On les utilise géneralement polarisées en inverse, d’ou 1’appellation
« backward » comme diodes a faible chute de tension inverse (¢f. courbe de la
figure V-7). Elles peuvent, dans certains cas, &tre utilisées en polarisation directe
lorsque 1’on a besoin d’un trés faible courant de pic, nous en trouverons un
exemple un peu plus loin.

4 Ip lr Ip
Ip F——
I
@ ! DIRECT
|
|
]
¥p Vs ]
- ! 1tp VD vp
DIODE  TUNNEL ———
INVERSE
ALIMENTEE EN e
L DIODE "BACKWARD™
' |
Fic. V-7.

Oscillateurs L C a diode tunnel

Les caractéristiques propre de cet élément semiconducteur le rende particu-
lierement apte & la réalisation d’oscillateurs de faible puissance sous un encombre-
ment trés réduit. Le montage le plus simple est celui de la figure V-8 dans lequel
P’inductance L est accordée par la capacité propre de la diode constituant ainsi
un circuit oscillant série. Une analyse mathématique du circuit démontrerait que
la condition d’oscillation est :

Re

L
Eeeg ]_
TR (1)
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Ry étant égal a la somme des résistances du montage :
RT - (Rl{l/Rz)_l“RS—i_RL (2)

R,//R, : valeur équivalente & la mise en paralléle a travers la source d’alimen-
tation de ces deux résistances,

Rg : résistance série de la diode et R résistance ohmique de I'inductance L.

La fréquence d’accord peut étre calculée a partir de la relation :

- 1—Ryp-lgpl ‘
fo=12= \/_—_L-C ’ (3)

® O

Fic. V-8.

On remarque que le terme g4 (conductance de la diode) entre aussi bien dans
* les formules qui définissent la condition d’oscillation que dans celle de la fréquence
or on sait que ce paramétre varie aussi bien avec Ja tension d’alimentation que la
température. La stabilité du montage est donc assez médiocre et on lui préfere
le schéma série - paralléle reproduit, accompagné de son équivalent électrique,
4 la figure V-9, qui est beaucoup plus stable. Sa condition d’oscillation en régime
sinusoidal est donnée par la formule approchée :

R = gp/@*Ch?+2p*) (4)

et la fréquence d’oscillation par :

_ 1 B g5
by = ”2”\/ L{CoiC)  Cp(CotCo ©)

Cp étant la capacité de la diode plus une éventuelle capacité additionnelle,
dans le cas de fréquences assez basses. Ce montage est capable de fonctionner
dans une trés grande gamme de fréquences.

Ce qui, en fait, limite la fréquence d’oscillation du coté des basses frequences
est la résistance propre de ’inductance L qui pour ces fréquences présente obli-
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gatoirement un nombre important de spires et par conséquent une composante
résistive élevée au point qu’elle ne peut plus étre compensée par la conductance
négative de la diode.

() SCHEMA EQUIVALENT
Fic. V-9.

IL’emploi d’une diode tunnel comme élément actif dans un oscillateur com-
porte certains problemes du point de vue de la puissance du signal délivré. En
étudiant la caractéristique I = f(U) d’une diode tunnel on est amené a cons-
tater que la puissance maximale de sortie peut étre calculée suivant la relation :

_ V#IP_IV . Ip

P FHER SN B
3 2\@ 28

(6)

en désignant par V # lamplitude de la partie approximativement linéaire de
la zone A conductance négative soit environ 100 mV pour une diode tunnel au
germanium.

Cette relation signifie que pour obtenir une puissance de sortie de 1 W avec
un oscillateur a diode tunnel il faudrait que ladite diode présente un courant
de pic de 28 A ou encore pour 0,1 W il faudrait que I = 2,8 A. Une telle diode
présenterait une résistance négative de seulement —0,1 Q. En nous reportant a
la formule (4) qui exprime les conditions d’oscillation nous voyons immédiate-
ment quelles devraient étre les valeurs des résistances du pont de polarisation de
la diode et quel courant serait débité en pure perte dans ces résistances.

Calcul d’un oscillateur & diode tunnel (fig. V-10)

Selon une habitude qui nous est chére, nous appuierons la démonstration
de ce calcul sur un exemple précis et que nous choisirons volontairement un peu
particulier de maniére que le calcul dans le cas le plus général, qui découle directe-
ment de cet exemple paraisse plus aisé.

Soit & réaliser un oscillateur sinusoidal sur 1 kHz délivrant une puissance de
sortie de 1 uW.
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1° Nous commencons par déterminer le type de diode qu'il nous faudra
utiliser en partant de la formule (6) dont nous pourrons tirer le courant de pic
que devra présenter cette diode :

I, =38 P, = 28107 A == 28 pA.
Aucune diode tunnel courante ne présente un si faible courant de pic mais par

contre en examinant les courbes des diodes backward nous trouvons que le
modéle ZJ 69 (General Electric) polarisée en direct pourrait convenir.

C) . 71nF
i1 RZ
R;88ka | D Iy
0_‘\‘“\]“‘—_' _ﬂ_‘ T |
v T QZD\.
R c L 100mH 88 3
1 ke 015 F R 1005 121, R e '
1 RL 003V
) . ' ¥ )i ¥ .y
1kn
V=V 0272V
R, - 8870 _ 5 - 88kn
}_]4- 12 310HA
Fic. V-10.

20 Il faut maintenant déterminer la valeur de R & partir de la conductance
négative — g, de la diode choisie. Les feuilles de caractéristiques donnent pour
ce dernier paramétre :

—g, ~ 3 10~ % mho ce qui correspond 2 une résistance négative de 1/3- 107% =
3,33 kQ.

Nous savons que Ry doit &tre inférieur & 1/g,. Pour obtenir un bon compro-
mis entre une stabilité satisfaisante et un rendement acceptable on considére
généralement que Ry doit étre compris entre 0,7 et 0,3 (1/g,4). Si nous retenons
R; = 0,3/g; cela nous donne R+ ~ 1000 Q.

30 A partir de cette valeur de Ry et en appliquant la formule (4) nous
pouvons calculer la valeur de C, :

_.4 _
C, = /gd(l Rr-go) _ \/ s io 3 0’33)2 ~ 71 nF.
V. Rpof 10° x (27-10%)

40 Choisissant arbitrairement pour I'inductance les valeurs :

L = 100 mH et Ry = 100 Q
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nous pouvons calculer C 3 partir de la relation .

1
S NS ;5

extraite de la formule (5). Ce qui donne :

cp St _ I
I_RT-gd 0,]_ (275‘10 )
d’ou :
C—025—Tbm4)~0ﬁ F
. T—bag =~ T

5¢ 11 est maintenant possible de calculer les valeurs des résistances du pont
de polarisation en partant d’une tension d’alimentation Vg de 3 V en nous repor-
tant au schéma équivalent en continu de la figure V-10 5 et en donnant 4 R,
[ a valeur de 1 000 2 :

VBB = (Vd +VRL) - 3 = (0,25""0,03)
L., 310-107°

R, = ~ & 800

équation dans laquelle I, ., est égal a la somme du courant qui traverse la
diode — environ 30 A — et du courant qui traverse R; soit environ :

(Va+Ve)/Ry =~ 280 pA.
Vg4 est la chute de tension directe aux bornes de la diode et Vi la chute de
tension continue aux bornes de inductance L.
Si nous reportons les valeurs de R, et R, dans I'expression de R, nous
trouvons :
8 800 x 1 000

8 8001 000 + 2+100 ~ 1 000 Q

Rr = (R /R,) +Rsg+Ry =

qui est bien la valeur que nous lui avions attribuée au départ.

Quelques exemples pratiques

Ce qui vient d’étre exposé étant compris, les quelques exemples pratiques de
la figure V-11 ne réclament guére de commentaires. On v trouve en (q) le schéma
pratique d’un oscillateur sur 100 kHz et en (b) celui d"un micro-émetteur modulé en
fréquence fonctionnant dans la gamme de 88 a 108 MHz ; en {¢) nous avons
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un oscillateur a accord électronique, la fréquence d’accord pouvant &tre ajustée
entre 220 et 460 MHz en agissant sur la tension de polarisation (V,) de la diode
varicap. Un oscillateur 3 trés large bande (3 & 260 MHz) qui peut rendre de
trés grands services, étant donné le faible encombrement sous lequel il peut étre
réalisé, pour le dépannage en télévision et en modulation de fréquence est repré-
senté sur la méme figure en (d).

ot

Oscillateurs a quartz

La diode tunnel se préte également bien a la réalisation d’oscillateurs 2
quartz.

La figure V-12 donne le schéma de principe d’un tel montage. Le cristal,
fonctionnant en résonance série, est placé dans la diagonale d*un pont constitué
par deux résistances R, de valeur légérement inférieure a la valeur absolue de la
résistance négative |Rp| présentée par la diode tunnel A son point de fonction-

2.1 7
L |
R] |
? O P N
*VBB Q Diode
R2 R2 | tunnel
) by v _
—

Conditions d'oscillation

—

Rz = IRDl
s _L_ = =
R, -\/;_ % %
Fic. V-12.

nement dans le montage, lui-méme ajusté au moyen de R, ¢t par une inductance
et une capacité L et C présentant pour la fréquence de résonance du quartz, une
impédance égale a R,. La diode « voit » I"impédance & la résonance du circuit
accordé parallele L-C plus R,/2. Si cette impédance est inférieure a |Rp| le
circuit entrera en oscillation.

Les conditions d’entretien sont donc :

R, < [Rp]

L
RZZ\/6=XL=XC
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I’'impédance « vue » par la diode est ;

R
20=R2(1+R—;—)

Ry : résistance d’amortissement du cristal.

Donnons un exemple concret de calcul :
@ IN3716
G2pH 100pF
75n

E 2N2840
RT
o S

220nF

10nF
101

0
S |

@ @ IN3716 220pF HJ

13mH
= 3puF 730
—_—H 3 +
101
& Tom 1,5V
' -

Fic. V-13.

Soit a réaliser un oscillateur sur 50 MHz autour d’une diode tunnel polarisée
pour que la valeur absolue [Rp| soit de 120 Q environ.

La valeur R, = 100 < |Rp| satisfait bien la premiére condition d’oscil-
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lation. Cherchons maintenant la valeur de inductance L et de la capacité C
dont la réactance a 50 MHz est de 100 Q :

X 100 1=
L= = = 0,318 uH
Infy, 2m-50-10° T

. 1
2nf,Xe 2m-50-10°.100

¢ = 3,18 pF.

Quelques schémas d’applications pratigues sont reproduits a la figure V-13 ;
on y trouve en (a) et (b) des schémas d’émeiteurs modulés en amplitude le
premier par un relaxateur a transistor unijonction et le second automodulé grice
a la présence du circuit oscillant L,-C4 placé dans la cathode de la diode.

Ils peuvent rendre quelgues services dans les cas de radiocommande ou,
dans le cas de la figure V-13 5 pour la transmission d’informations concernant
des grandeurs physigues (température, ¢clairement, etc.) en remplagant la résistance
R par un élément transducteur (thermistance ou photorésistance par exemple).
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CHAPITRE VI

CIRCUITS GENERATEURS
DE SIGNAUX RECTANGULAIRES ET CARRES

TRIGGERS, BASCULES BISTABLES
MONOSTABLES, MULTIVIBRATEURS

Principe général

Revenons un instant sur le schéma général des oscillateurs étudi€ au chapitre 1
(fig. VI-1 g). Nous avons remarqué que pour qu’une oscillation s’entretienne
il faut que :

Af > 1.
Eb———i»—%‘- = E + f_\]—- B]
Y b \
8
B Bz —A2+
i S
@ . A= Ay, A3 @
ESEDE

Fig, VI-1.

Nous avons également remarqué qu’en 1’absence de tout circuit extérieur de
limitation d’amplitude, si Af > 1 lamplitude du signal de sortie se trouve
automatiquement limitée par la saturation de I’amplificateur. Plus le taux de réac-
tion f§ est important, plus la saturation de cet amplificateur est avancée et plus
le signal de sortie se rapproche d’un signal carré.

Envisageons maintenant le schéma de la figure VI-1 & qui n’est en fait rien
d’autre que celui de la figure VI-1 a « dédoublé » puisque dans ce dernier 1’ampli-
ficateur A était non-inverseur donc obligatoirement constitué par 1’association
d’au moins deux étages inverseurs que nous avons le droit de représenter sous la
forme des amplificateurs inverseurs A, et A,. Quant & la boucle de réaction
nous avons également le droit de la fractionner en deux portions f; et §8,.
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Trois cas peuvent étre envisagés :

1° Les deux fractions du circuit de réaction f; et f§, sont entiérement apério-
diques, c’est-a-dire qu’ils n’imposent aucune rotation de phase a quelque fréquence
que ce soit et le montage ne pouvant favoriser aucune fréquence se bloquera
dans une position déterminée, 1’amplificateur A, ou A, étant saturé et 1’autre
bloqué. Pour faire sortir le circuit de cet état il sera nécessaire d’introduire 3
I’entrée un signal d’amplitude suffisante. Selon le plus ou moins grand taux de
réaction global § de l'amplificateur, ’amplitude de ce signal devra étre plus
ou moins importante pour en modifier 1’état ;

— avec un faible taux de réaction le signal de sortie suivra celui d’entrée en
le transformant en signaux a front plus ou moins raides selon la valeur plus ou
moins élevée de f.

Nous serons alors en présence d’un montage du type « TRIGGER ».

— Pour un taux de réaction plus important il sera nécessaire, pour provoquer
les basculements du montage d’un état dans ’autre, d’appliquer 2 I’entrée des
signaux de forte amplitude : le montage obtenu sera alors une BASCULE BISTABLE.

2° Un seul €lément de réaction, f; par exemple, est apériodique tandis que
Iautre f, présente une certaine constante de temps. Sous I'influence du signal
d’entrée, le montage basculera de son état de repos dans 1’état opposé pour y
revenir spontanément lorsque 1’énergie accumulée dans I'élément capacitif ou
inductif du circuit 4 constante de temps 8, se sera écoulée. Nous sommes alors
en présence d'un MONOSTABLE ou UNIVIBRATEUR.

3° Les deux éléments de réaction B, et B, présentent 1'un et I’autre une
constante de temps et le montage auto-oscille librement sans apport d’un signal
extérieur de commande. Nous avons réalisé un MULTIVIBRATEUR.

C’est « air de famille » évident de ces quatre montages qui nous a conduit a
les étudier dans un méme chapitre.

Le trigger de Schmitt

Héritier direct du circuit & tubes 2 vide dont la figure VI-2 ¢ rappelle le
schéma, le montage a transistors est reproduit en () sur la méme figure ; étudions
en succinctement le fonctionnement. Il est constitué par un amplificateur 3 deux
étages rétrocouplés au moyen d’une part de la résistance de liaison Ry et de la
résistance commune aux émetteurs Ry d’autre part.

Soit le montage a 1’état de repos, avec T, bloqué et T, conducteur. Il circule
dans la résistance R, et la résistance de liaison entre étages Ry du collecteur de
T, un courant :

Iy = Igg+15
Iy, ctant le courant de base du transistor T, et :
I, = Vg, /Rgps,
avec Vpg,, potentiel du point B, (base de T,). Le transistor T, étant pratiquement
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saturé, le courant qui le traverse est limité par la somme des resistances R,
et Rg. Le point E a donc son potentiel fixé selon 1'équation :

Ve = Rz +1p2) (D
dans laquelle on a :

e @

| Vee—V _
I - c2 _ CC CE & -
R B BRg+Rey) © )

d’ou :
Vee— Vep) (14
v. = R, (ee=Ved) (+5) -
B(Rz+Rcy)
o+ VM
Ty RA T2 Ra2
12807 47kn 12AU7 10kn

SORTIE

ENTREE
o—WwW—]

Rg

Fic. VI-2.

Le transistor T, étant bloqué, si 'on néglige son trés faible courant de
fuite, on peut considérer que le point B, est pratiqguement au potentiel de la
masse.

* Jci B représente le facteur de transfert en courant des transistors (hzic) et non plus le
facteur de réaction comme plus haut.
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Que faut-il faire pour faire basculer le montage ? 11 faut porter le point B,
a un potentiel tel que T; conduise suffisamment pour que le potentiel de son
collecteur tombe a une valeur assez faible et que la diode base-émetteur de T,
cesse d’étre passante : de ce fait, ce transistor sera bloqué. Ce potentiel sera
égal 2 celui du point E ajouté a la tension de diffusion Vgg de la diode base-
émetteur de T.

Pour quelle tension du point B, obtiendra-t-on le rebasculement en sens
inverse ?

Si les transistors T et T, sont identiques et que leurs résistances de collecteurs
sont égales, ce rebasculement devrait s’effectuer pour une tension égale a celle
qui a provoqué le premier basculement. Dans la pratique, c’est pour une tension
légérement plus élevée que se produit le basculement en sens inverse. On croit
pouvoir attribuer cette dissymétrie a la différence d'impédance d’entrée du tran-
sistor T, bloqué pour le premier basculement et saturé lors du second. On dit que
le montage présente une certaine /iystérésis.

Cette hystérésis, il est possible de 1’augmenter en agissant sur le rapport des

résistances de collecteur R et Rq,. En effet, supposons R; n fois plus grande
que Rc,. Pour le premier état du montage (T, bloqué et T, satur€), le basculement

se produira pour une tension d’entrée :

(Vee—Veg) (1+5)

V.. = R V 5
B1 B B(Ro+Rey) + Vpp (5)
et pour le second basculement :
(Vee—Vee) (1+5)
Ny =R + Vge. 6
B1 BT B(Rg+nRey) BE (6)
Us 4
— :-:r.__..r__‘ - —m—
i |
? f t —_—— e — RC1:RC2
[ I' ——— Ry >Reo
¥ ! |
f 4
= b B
4] -UE
Fic. VI-3,

La figure VI-3 donne la caractéristique de transfert du montage, Vg = f(Vg),
pour deux valeurs du rapport R¢;/R¢,. Elle confirme que la valeur de I’hystéresis
est d’autant plus élevée que ce rapport est plus grand.
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CALCUL APPROCHE DES ELEMENTS DU TRIGGER
Ce qui est imposé au départ c’est la tension Vg, pour laguelle k& premier
basculement s’effectuera. Posons Vg; = 2,9 V par exemple.

On connait la tension d’alimentation (Voe = 12 V), le g=im qa’:éa.r ea
courant minimal des transistors ( = 75 pour I¢ = 10 mA). Ve = 0.7
Veex = 1,5 V (tension de coude de Ja caractéristique I = f(V ik

Nous choisissons un courant de fonctionnement de T, = 10 mA_
1. Commencgons par calculer Ry

On sait que Vi = Vg+ Vg d'ot Vg = 29—-0,7 = 2,2 V. Nous zvons
choisi I = 10 mA. Rg = Vg/I.+ /), Io/B étant petit devant I, I'expression -

Ry = _Yu_ 5 (7)
Ie + =
B
peut étre simplifiée comme suit :
Ve 2.2
= — = — 2
Rg Te 0,01 20 Q

en négligeant la faible chute de tension supplémentaire provoquée aux bornes
de Ry par le courant de base I/f.
2. Calcul de R,

vV Ve+V
RCZ oy 1 (Ij CE) (8)

—(2,24+1,5)
0,01

pour utiliser une valeur normalisée.

~ 820 Q

3. Calcul de R¢

La valeur de R4 sera déterminée en fonction de la tension Vg; pour laquelle
on veut que se produise le rebasculement du montage a partir de I’équation (6)
du paragraphe précédent. Pour simplifier les choses nous nous placerons ici
dans le cas ot Ry = Ry = 820 Q.

4. Calcul de R

Nous savons que le courant qui traverse cette résistance est €gal a la somme
du courant de base de T, et du courant I, qui traverse Ry,. Si nous voulons
que les variations du courant de fuite du transistor T, en fonction de la tempé-
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rature se fassent sentir aussi peu que possible sur les seuils de basculement du
montage, il faut que ce courant I, soit relativement grand devant I,, soit prati-
quement dix fois plus grand. Nous aurons donc 1; = 11 Ig,.

La tension du point B, est égale a celle du point E4 Vg, soit 2,2+0,7 =
2,9 V, nous pouvons donc écrire :

- Vee— Vs

L R Ry (9)

d,Of.] RC_’_ +RL = 9,}_/11.
Par ailleurs :
IBZ+IC2/‘B — 10{75 = 0,143 IIlA
Rei +Rp = 9,1/1,57 = 5,8 k€2 env.
d’ott R; = 5,8—0,82 = 4,98 kQ, soit 4,7 ou 5,1 kQ en prenant des valeurs
normalisées,

5. Calcul de Ry,
Nous savons que Vi, = Rg,°1,, donc :

Rpy = Vg/l; = Vg/101g,

soit 1,8 ou 2,2 kQ en valeurs normalisées.

St I’on désirait ajuster avec précision le seuil de basculement, il faudrait rendre
réglable 1’'une des résistances Ry, Ry ou Ry,. En général, c’est sur la valeur de
Rg que ’on agit.

UTILISATIONS DU TRIGGER DE SCHMITT

Nous n’avons pas assez insisté, dans le paragraphe précédent, sur le fait que
le basculement du trigger de Schmitt s’effectue d’une maniére brutale : en effet,
a cause de la réaction introduite par la résistance commune d’émetteur, il existe
un effet cumulatif qui a pour résultat une accélération du processus, lequel s’effec-
tue dans un temps qui ne dépend que des valeurs des éléments du montage (temps
de commutation des tramsistors, capacités parasites, valeurs des résistances),
mais en aucun cas de la vitesse de croissance ou de décroissance du signal d’entrée.
Cela est d’une extréme importance car c’est cette propriété qui détermine les
trois principaux types d’emploi des triggers :

1. Production de signaux a front raides a partir de signaux de forme quelcon-
que. Dans les dispositifs logiques, les signaux provenant des capteurs ont rarement
Pallure compatible avec le traitement dans les circuits de logique ; on utilise
alors un montage du type trigger de Schmitt pour leur conférer cette allure « idéale»
(fig. VI-4 a).

2. Detecteurs a seuil pour déceler un signal utile parmi des parasites par
exemple. Nous avons vu que le trigger ne bascule que pour une valeur bien définie
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de la tension d’entrée, cetfe tension pouvant étre ajustée en agissant sur les valeurs
des éléments du montage (fig. VI-4 b).
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Fig. VI-4,

3. Production de signaux rectangulaires de durée réglable & partir de signaux
d’entrée sinusoidaux ou triangulaires (fig. VI-4 ¢).
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Nous trouverons une autre application des triggers lorsque nous étudierons
les générateurs de signaux triangulaires.

SCHEMAS ET VARIANTES

Pour le premier des usages cités plus haut, il est souvent souhaitable d’obtenir
le basculement du trigger dés le début de la montée du signal ; d’autre part, du
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fait de la présence de la résistance d’émetteur, la valeur « basse » du signal &=
sortie peut étre de 1’ordre de quelques volts (off-set), ce qui n’est pas souhaitable
pour certaines applications. Ces inconvénients peuvent tre évités de diffiérenies
maniéres. Dans le schéma de la figure VI-5 q, la résistance commune d’émetisur
est remplacée par une diode, de méme que celle de liaison entre étages ; c'est alors
1a résistance de collecteur du premier transistor qui détermine la valeur du courant
de base du second, d’ou la valeur assez élevée de cette résistance. Le second
schéma (fig. VI-5 ) est celui d’'un montage a fransistors complémentaires gui
présente I’avantage de ne pas consommer au repos, les deux transistors du montage
étant bloqués en I’absence de signal d’entrée : un signal positif sur la base du
transistor T, a pour effet de rendre ce transistor conducteur. La tension de son
collecteur s’approchera de la valeur négative pour laquelle le transistor p-n-p
(T,) recevra un courant de base en permettant la conduction, d’ou ¢lévation de
la tension du collecteur de T; et par voie de conséquence alimentation de T,
en courant de base. Selon les valeurs des éléments, ce montage peut fonctionner
comme un trigger ou comme un bistable (ce qui est vrai également du réel trigger
de Schmitt). Il peut étre 2 volonté commandé par des signaux positifs ou négatifs
selon ’entrée choisie.

Une autre méthode pour obtenir une faible tension d’off-set consiste a réaliser
le trigger comme une simple bascule bistable, mais en donnant 4 I'une des résis-
tances de couplage (celle de rétrocouplage entre le premier et le second €tage),

: Vee Vee
:% z
- -
-2 =
+—WWA— § AN [.I'IF S
o -
E H T2 P-4 H T2
>
E :: @ -
Vee Vee
e
S 5
‘\
R L\ -I-R[:I"
& Ty Ts = L T2

FIG.I VI-6.
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une valeur assez élevée pour que le montage fonctionne comme un trigger
(fig. VI-5 ¢).

En ce qui concerne les deux autres usages du trigger, il est différentes manicres
de modifier les seuils de basculement.

En agissant sur la valeur de la résistance commune aux émetteurs, on fait
varier le seuil de basculement, en modifiant peu ’hystérésis (fig. VI-6 @). On
peut également faire varier le seuil de fonctionnement en agissant sur la polarisa-
tion du premier () ou du second transistor (¢). Il est également possible d’agir a
la fois sur Ie seuil de basculement et sur 1’hystérésis en jouant simultanément
sur la valeur de la résistance du collecteur du premier transistor et sur la résistance
de liaison (fig. VI-6 d).

Pour un montage détecteur a seuil fixe, il est également possible de remplacer
la résistance commune des émetteurs par une diode de Zener dont la tension
d’avalanche sera judicieusement choisie (fig. VI-7).

Il peut &tre souhaitable, dans certains cas, de disposer d’une faible impédance
de sortie ; on pourra alors utiliser le montage préconisé par Georges Kliein (¥}
dans lequel le transistor de sortie est monté en collecteur commun (fig. VI-8).
Avec les éléments du schéma, I’impédance de sortie est de 1’ordre de 26 Q, ce
qui permet ’emploi de liaisons coaxiales assez longues entre la sortie du trigger
et le circuit commandé.

+Voe
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Tkn
Dz
V2= seull ~ VBE 750

Fig. VI-7. Fic. VI-8.

Dans sa version classique, telle que nous venons de la décrire, le trigger de
Schmitt présente un certain nombre d’inconvénients, en particulier son impédance
d’entrée, non seulement parfois trop faible lorsqu’il est commandé par une
source A haute impédance, mais encore variable selon 1’état du transistor d’entrée :
lorsque ce dernier est 4 1’état saturé il présente une impédance d’entrée nettement
inférieure 4 celle pour 1’état bloqué. Il peut en résulter une altération du signal

(*) Voir bibliographie a la fin de I’ouvrage.
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d’entrée (fig. VI-9). Pour obvier cet inconvénient il est toujours possible de rem-
placer le transistor d’entrée par un Darlington ou mieux par un montage
« Compound » & transistors complémentaires (fig. VI-10 aet b). Le second de
ces deux montages mérite de retenir notre attention car en dehors du fait que,
pour augmenter l'impédance d’entrée, on a utilisé un montage du type
compound, on a de plus remplacé la résistance commune des metieurs par un
transistor 4 courant constant (Transistor T3) ce qui confére am circuit un
hystérésis d’assez grande amplitude et de plus symétrique par rapport a la masse.
Nous aurons I’occasion d’apprécier ces caractéristiques lorsque nous étudierons
les générateurs de signaux triangulaires.
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® ® | “VEE (20 V)

Fic. VI-10.

Une autre méthode pour obtenir une haute impédance d’entrée consiste a
remplacer le transistor bipolaire d’entrée par un transistor & effet de champ
a jonction (fig. VI-11 a) ou M.O.5S. (b).

Si elle est recherchée pour certaines applications, une hystérésis importante
est parfois un handicap ; aussi a-t’on recherché des montages présentant
un trés faible hystérésis. C’est le cas du circuit mis au point par Melvin Schmidt
(qu’il ne faut pas confondre avec le « pére » du trigger : O.H. Schmitt). La
figure VI-12 en donne une version. On remarque que ce montage a deux étages
ne comporte pas de circuit de réaction mais qu’il met en ceuvre un thyristor de
faible puissance monté en série avec le transistor de sortie. Ainsi que nous I’avons
vu précédemment, de méme que dans les oscillateurs sinusoidaux, il est souvent
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possible de remplacer un circuit & réaction par un élément a résistance négative
et c’est effectivement le cas pour le thyristor.

I.’étude du fonctionnement du montage ne nous demandera que peu de temps.
Supposons le transistor d’entrée T, bloqué, le courant fourni par 1’alimentation
a travers la résistance de collecteur R est utilis€ & alimenter le transistor T,

JHZV l+12V
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Fic. VI-12.

et le thyristor Th en courants de base et de gachette : ces deux semiconducteurs
sont donc¢ tous deux passants et le niveau de la sortie est €gal a la somme des
chutes de tensions aux bornes de T,, Th et Rg, soit environ 3 V. Lorsque T,
est saturé, T, se bloque et par conséquent Th se désamorce ; la tension de sortie
est égale a celle de I’alimentation soit 22 V. L’amorcage et le désamorcage d’un
thyristor étant trés brefs, les temps de montée et ‘de descente du signal de sortie
sont trés raides ce qui permet a4 ce montage de fonctionner correctement jusqu’a
des fréquences de 1’ordre de 100 kHz. Quant & I’hystérésis, elle n’est que de
70 mV conire environ 1 V au minimum avec un trigger classique.

EMPLOI DES CIRCUITS INTEGRES

1l existe des circuits intégrés spécialement prévus pour effectuer la fonction
« trigger » tel le TAA 293 (RTC) par exemple, la figure VI-13 en reproduit en (a)
le schéma interne et en (b) un exemple d’utilisation.
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11 est également aisé de réaliser des triggers a partir d amplificateurs opéra-
tionnels (fig. VI-14). Au lieu de ramener ’entrée non inverseuse a la masse comme
cela se pratique dans I’utilisation normale en amplificatenr, on la rameéne sur un
pont de résistance placée entre la sortie de I’amplificateur et la masse. C’est donc
une fraction de la tension de sortie qui sert de référence & entrée () Tant que la
tension d’entrée appliquée a P'entrée inverseuse est inférieure en valeur absolue a

E>—q2  TAA293
> ap—u5

3 4 5 10

27kn &
390 1.2kn

@ . \

Fic. VI-13.

Entrée +Vee

Sortie

Ryt | Fic. VI-14.

cette référence 'amplificateur est bloqué dans son état précédent. Des que cette
valeur est légérement dépassée (de quelques millivolts) du fait de la réaction
introduite par le rétro-couplage de I'entrée (+) avec la sortie, le montage change
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brusquement d’état. On a bien ainsi réalisé un trigger qui présente la particularité
intéressante pour certains usages d’avoir un hystérésis de grande amplitude,
aisément réglable (en agissant sur le rapport de division du pont diviseur de sortie)
et de plus symétrique par rapport a la masse.
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Fig. VI-15.

Les portes logiques peuvent aussi étre utilisées a la réalisation de trigger
il suffit pour cela, soit de rétrocoupler la sortie d’une cascade de deux portes
inverseuses (NON - ET ou NI) a travers une résistance de valeur convenable
(fig. VI-15 a) soit d’effectuer un couplage par résistance commune d’émetteur
ainsi que c’est le cas dans le schéma de la figure VI-15 b qui met en ceuvre des
entrées d’expansion T.T.L. du type SN 5460 ou SN 7460, quant au montage (c¢)
sur la méme figure, qui met en ceuvre 3 portes NON-ET en technologie CM.O.S.,
il offre Pavantage de présenter un hystérésis ajustable en agissant sur la tension
continue appliquée sur I’'une des entrées (marquée d’un x) de la porte ET-NON
d’entrée. La courbe (d) montre qu’il est pratiquement possible d’ajuster cette
hystérésis 4 une valeur comprise entre quelques pour cent et environ 40 / de la

tension d’alimentation.

142

(2 ) —

~V
}“’V“”‘ 5V 55V 6V 65V
C



La bascule bistable ou montage d’Eccles-Jordan

Ce montage ne différe guére dans son principe du trisssr de Schowc gu'd
peut parfois remplacer lorsque I’on a affaire & des signzux d'eoirée &= =ande
amplitude. La différence essentielle réside dans le taux de réaction gui o= sinsrale-
ment beaucoup plus €levé que dans un trigger et dans le mode de couplase entre
€tages qui est généralement symétrique alors que dans le irigeer oo i
résistance commune d’émetteur pour I'un des éléments de rétroaction = =
couplage collecteur-base pour le second.

I'I'Vcc
Reiz 2R Reo 2R
i xRp B2¥  3Rc2
- - > <

L
}/
s

Fic. VI-16.

Le schéma de principe de la bascule bistable est reproduit a la figure VI-16 ;
du fait des dissymétries inévitables, 4 la mise sous tension, I'un des transistors
(disons T, pour fixer les idées) conduit avant 1’autre et il en résulte que la tension
présente sur son collecteur est plus faible que celle sur le collecteur de T,.
De ce fait, la base de T, recoit, a travers Rc, et Ry;, un courant supérieur
a celui que regoit la base de T,. Le montage étant bouclé sur lui-méme, il y a un
effet de réaction qui amplifie le déséquilibre, et T, est trés rapidement porté a
saturation : la tension présente sur son collecteur est plus faible que celle existant
aux bornes du circuit de base (valeurs typiques : tension de 0,1 V sur le collecteur
de T, et tension de 0,7 V sur la base). La tension sur le collecteur de T, étant
inférieure a la tension de diffusion de la base de T,, la diode base-émetteur de ce
second transistor est bloquée : donc T,, ne recevant aucun courant de base, est
bloque.

Si aucune action extérieure ne modifie cet état de choses, il n’y a aucune
raison pour qu’il change de lui-méme. Pour le modifier, nous avons le choix entre

deux possibilités :
a) Supprimer le courant de base de T; en mettant I’entrée E; a la masse
(ou en lui appliquant une impulsion négative de valeur suffisante) ;

b) Fournir a T, un courant de base suffisant pour qu’il se sature. T, sera alors
privé de courant de base, puisque le collecteur de T, sera a 0,1 V, soit a une
tension inférieure a la tension de diffusion de la diode base-émetteur de T;.
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Les résistances de base Ry sont souvent shuntées par un petit condensateur
de faible valeur (10 a 1 000 pF) dont le role est d’accélérer le basculement du
bistable.

Examinons comment. Lorsque T, par exemple, est bloqué, il ne regoit aucun
courant de base ; la résistance de base Ry, n’est le si¢ge d’aucune chute de tension,
et C, est donc déchargé. Au moment du basculement, il se comporte donc comme
un court-circuit pour le courant de base fourni a travers Rq;. Le transistor T,
regoit, pendant la période de charge de C,, un excés de courant de base qui a pour
effet de saturer plus rapidement ce transistor.

MODE DE COMMANDE DU BISTABLE D ECCLES JORDAN

1. Par des niveaux de tension continue :

a) Commande par un niveau « 0 » : mise & la masse des bases simplement au
moyen de poussoirs (fig. VI-17 a) ;

b) Commande par un niveau positif : des résistances de protection du méme
ordre de grandeur que Ry sont insérées en série avec les entrées E; et E,
(fig. VI-17 b).

2. Par des impulsions, positives ou négatives :

1l suffit d’insérer, dans les circuits d’entrée, des diodes connectées dans le
bon sens qui ne laisseront passer que les impulsions de commande (fig. VI-17 ¢
et d).

+¥ee

g

Fic. VI-17,
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3. Par les fronts d’un signal rectangulaire :

Il faut au préalable dériver le signal pour obtenir une paire d’impulsion
positive et négative. L’impulsion « utile » est appliquée a la base des transistors
a travers une diode branchée dans le sens voulu, 'autre impulsion est court-
circuitée a 1a masse 2 travers une diode soit directement (fig. VI-17 €). soit a travers
le circuit de collecteur du transistor intéressé (fig. VI-17 f).

4. Commande par les émetteurs :

Les impulsions de commande peuvent étre appliquées aux bornes de petites
résistances (quelques dizaines & quelques centaines d’ohms) moniées en série avec
les émetteurs (fig. VI-17 g) ou d’une résistance commune aux deux eémeticurs.
Dans ce cas, il est indispensable de réunir les bases des transistors a Ia masse a
travers des résistances, dont la valeur est généralement plus petite ou égale a celle
des résistances Ry, afin d’assurer un blocage suffisant du transistor non conducteur.

POSITIONNEMENT A LA MISE SOUS TENSION

Tl peut étre utile d’imposer, & la mise sous tension, une position préférentielle
3 un bistable. Cela s’effectue toujours en réalisant une dissymétrie du montage.
On peut :

a) Donner 4 I'une des résistances de base Ry une valeur supericure a celle de
I’autre (1,5 a 2 fois) ;

I+Vcc I+Vcc

T ®

Fic. VI-18.

b) Donner une valeur supérieure a ’'un des condensateurs Cy ou C, (1,5 a
2 fois) ;
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¢) Placer entre la base du transistor que I’on veut voir blogué i la mise sous
tension et la masse soit une résistance égale & une a deux fois Ry, soit un conden-
sateur (une a deux fois la capacité de C; ou de C,). Si ces condensateurs sont omis,
on pourra utiliser un condensateur de 1 000 pF qui représente une bonne valeur
(fig. VI-18 g et b).

MZEMOIRE DE L’ETAT DU BISTABLE EN CAS DE COUPURE ACCIDENTELLE DE L’ALI-
MENTATION

Si ’on désire qu’a la mise sous tension le bistable se retrouve dans la méme
position qu’avant la coupure de "alimentation (accidentelle ou non) on introduit,
en série avec les résistances Ry, de petites inductances (quelques centaines de micro-
henrys) bobinées sur ferrite 4 cycle d’hystérésis rectangulaire (fig. VI-18 ¢).
L’inductance montée en série avec le transistor qui recevait un courant de base
avant la coupure aura son noyau saturé, donc a plus faible perméabilité, et, de ce
fait, présentera une impédance, a la mise sous tension, plus faible que celle montée,
non saturée, dans I’autre branche. Il en résultera un déséquilibre qui mettra le
bistable dans la méme position qu’avant la coupure de 1’alimentation.

QUELQUES SCHEMAS PRATIQUES

Le schéma de la figure VI-19 n’attire aucun commentaire, et nous ne le
donnons qu’a titre d’information. Le schéma de la figure VI-20, équipé de transis-
tors pnp au germanium, nous servira ici & donner quelques éléments pour le calcul
du montage.

I Ve 8V

+6Y

560n 560ns T (BLOGUE)
= 2N1303

22kn

47pF  47pF I 2N2222

1

Fic. VI-19, Fic. VI-20.

CALCUL APPROCHE DES ELEMENTS D’UN BISTASBLE

Ce calcul est donné dans le cas général, montage avec polarisation, souvent
inutile dans le cas des transistors au silicium ou le calcul se trouve alors simplifié.
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1. Calcul de la résistance R de collecteur :

La tension d’alimentation V. étant donnée (prenons par exemple 6 V), on
choisit le courant de collecteur (Io) d’aprés les fiches technigues du transistor
choisi (supposons pour donner un chiffre : 10 mA). La tension V¢ _,, de satura-
tion de collecteur du transistor est donnée par les fiches technigues (supposons
0,2 V dans le cas d’un transistor pnp au germanium). On peut écrire :

Vee— Veesar 6 V-02V

Re = i =~ — =5800

Nous prenons la valeur normalisée la plus proche : 560 Q.

2. Calcul des résistances Ry et Rp de polarisation :

On commencera par déterminer le courant de base nécessaire pour saturer
e plus mauvais des transistors de la série dans le plus mauvais des cas (tempéra-
ture minimale de fonctionnement prévue). Le paramétre h,;, est donné par le
constructeur pour le plus mauvais des transistors de la série a 25 °C. Le construcieur
donne également le coefficient de température de variation de h,,, en fonction
de la température.

Supposons h, ,, minimal & 25 °C = 40 et une température de fonctionnement
minimale de 10 °C, Les courbes du transistor nous donnent un coefficient de 0,8 ;
nous pouvons €crire :

h21e = 40)(0,8 == 32.

D’ou nous tirons la valeur minimale pour :

I. 10
g =3 =35~ 03l mA

Valeur a laquelle nous appliquerons un coefficient de sécurité de 1,5 pour
assurer une saturation parfaite, ce qui nous donne 0,48 mA pour Iy (arrondissons
a 0,5 pour faciliter le calcul).

Si nous nommons V, la tension présente sur le collecteur du transistor
bloqué, en négligeant la trés faible chute de tension provoquée aux bornes de R
par le courant de fuite du transistor I-gg, nous pouvons écrire V, = V.

Vaeo st 1a tension minimale qui doit étre appliquée au transistor a 1’état
bloqué pour en assurer un blocage suffisant (supposons +0,5 V).

Vggey est la tension base-émetteur du transistor & I'état saturé et Vggy =
VgE sat donné dans les fiches techniques du transistor, soit —0,5 V par exemple.

Dans I’état bloqué du transistor, on peut écrire en appliquant les lois de
Kirchhoff :

Vieo+ V. Veg—V
I - q BEO CE sat o BB BEO (1)
CBO ma RB Rp

JeBo max €St 1a valeur maximale que peut prendre le courant de fuite du tran-
sistor (donnée par le constructeur) a la température maximale de fonctionnement
(supposons 0,1 mA).
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Pour I’état-conducteur d’un transistor, on peut écrire :

VCC 3 VBE sat __ VBB i VBE sat
R, R,

+ Ip (2)

En remplagant les lettres par leur valeur, on trouve :

0,5402  6—05
L 05+

= ©)

0,1 R, R,

et
6—0,5 6+0,5
oy |

— s ©

En résolvant cette équation & deux inconnues, nous trouvons, en arrondis-
sant aux valeurs normalisées des résistances :

R¢e = 8,2 kQ
et Ry = 33 ou 27 kQ

(Selon les valeurs normalisées supérieure ou inférieure).

LE BISTABLE D’ECCLES JORDAN CONSIDERE DU POINT DE VUE LOGIQUE

Du point de vue logique, un bistable d’Eccles Jordan peut étre considéré
comme 1’association de deux portes inverseuses (NI ou ET - NON) rétrocouplées
(fig. VI-21). L’*équation logique des sorties peut donc s$’écrire :

Fic. VI-21,

Ces considérations sont particuliérement utiles pour 1’étude des différents
types de bistables commandés « en niveau ».
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EMPLOIS DU BISTABLE D’ECCLES JORDAN

Cellule élémentaire de mémoire, ¢quivalent électronigus d'un commutaieur
a deux directions. 1l est également trés employé comme élément de division ou
de comptage binaire ou binaire-décimal. On associe alors les bisizbles de manicre
a constituer des compteurs parmi les nombreuses applications desguelles nous ne
retiendrons ici que leur fonction de diviseurs de fréquence (1).

Le Monostable ou Univibrateur

En remplacant 1’une des liaisons continues d’un bistable par une lizaison
purement capacitive on est conduit au Monostable qui présente la propricic
lorsqu’il est déclenché par une impulsion de comumande de basculer dans I'eta:
opposé, de rester dans cet état pendant une durée qui dépend de la constanie

de temps du circuit de liaison puis de revenir spontanément dans 1’état initial

PRINCIPE DE FONCTIONNEMENT

Dans le schéma de la figure VI-22, en ’absence de tout signal de commande
le transistor de gauche, T, sur la figure, est conducteur, sa base étant polarisee
positivement par rapport a 1’émetteur, a travers la résistance R4 reliée directement
a la source d’alimentation V.. La base du transistor de droite, T4, étant ramenée
4 la masse — ou dans certains cas a une source de polarisation négative — ce
transistor est bloqué.

Dans ces conditions, la tension U aux bornes du condensateur C est donnée
par la relation :

UC - Vcd—ng = Vcd_VBE Sai (dc Tg)

Veq ¢lant la tension présente sur le collecteur de Ty et V,, celle présente sur
la base du transistor de gauche T,,.

La tension V.4 est pratiquement égale a la tension d’alimentation V. (on
peut négliger I’infime chute de tension provoquée par le courant de fuite du
transistor Ty aux bornes de la résistance de collecteur R 4). La tension V4 quant a
elle est égale a la tension base-émetteur du transistor correspondant (soit environ

0,6 V pour un transistor au silicium). On peut donc écrire sans erreur grave
(RO,
C cC

Etudions maintenant ce qui va se passer si nous appliquons une impulsion
négative de déclenchement sur ’entrée E.

Cette impulsion est appliquée a travers la diode D au collecteur du transistor
T4 qui était blogqué ; si nous appelons V "amplitude de cette impulsion, nous
pouvons dire que le potentiel de ce collecteur va tomber de V.. a V..—V. En
negligeant la faible tension V4, nous pouvons dire que c’est a peu de choses prés

(1) Nous ne pouvons ici nous é&tendre sur ce sujet. Pour plus ample information le
lecteur pourra consulter les ouvrages cités en bibliographie et en particulier « Circuits de
logique » et « Logigue électronique et Circuits intégrés numériques » par R, Damaye (Ouvrage
en vente A la Librairie Parisienne de la Radio).
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cette méme tension qui va se trouver aux bornes du condensateur Cq, lequel ne
pouvant se décharger instantanément va communiquer cette impulsion a la base
de T, qui va pratiquement se trouver avec une tension égale a —(V_.—V)sur sa
base pendant toute la durée de décharge du condensateur. Ce dernier se décharge
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TQ H Td
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<-—¥ce - V—em—no e i
- “—LI’
¥ I Td ETAT EN
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| COURS DE
( Y — BASCULEMENT
A -
e Vee-V
=V
» ¥ !
' ®
Fig. VI-22,

avec une constante de temps R’ Cy. Lorsque la tension de la base de T, aura de
nouveau atteint une valeur telle que sa diode base-émetteur puisse condun‘e ce
transistor va redevenir conducteur ; cela entrainera la baisse de son potentlel
de collecteur et, par voie de conséquence, le blocage de T4 qui ne recevra plus
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de courant de base. Le montage revient donc dans son état primitif au bout d’un
temps qui, en premiére approximation, peut étre calculé au moyen de la relation

approchée
T=0,69R,-Cr

Nous ne reviendrons pas sur le calcul des éléments en régime statique, ce
calcul pouvant, en pratique, &tre calqué sur celui des €éléments du bisiable décrit
plus haut.

Le retour & I’état stable de 1'univibrateur n’est pas instantané : en effet Ie
condensateur Cy qui était pratiquement déchargé au moment du rebasculement
(puisqu’a cet instant la tension & ses bornes était voisine de zéro) va se recharger
a travers la résistance de collecteur R 4 du transistor de droite, donc avec une
constante de temps égale 3 R ;- Cy. Pendant ce temps, le monostable ne pourrz
pas étre redéclenché. Le temps, que le montage met a retrouver son état initial,
est appelé femps de recouvrement du multivibrateur monostable.

De ce qui préceéde, on peut déduire qu’un monostable construit suivant le
schéma de Ia figure VI-22 :

1. Ne fournit pas de signaux parfaitement rectangulaires (c’est bien ce que
montrent les courbes de la figure VI-23) ;

2. Ne peut étre redéclenché, aprés le rebasculement, qu’au bout d’un temps
donné appelé temps de recouvrement du monostable.

C’est pour pallier ces deux inconvénients qu’il a été étudié divers montages
capables soit de fournir un signal de sortie presque parfaitement rectangulaire,
soit de fonctionner avec un rapport cyclique — rapport entre le temps de bascule-
ment et celui qui sépare deux impulsions de redéclenchement (fig. VI-24) —
aussi voisin que possible de 100 94, cette valeur idéale ne pouvant naturellement
pas €tre atteinte.

QUELQUES VARIANTES

Les variantes résident d’abord dans le mode d’attague du monostable ; elles
sont résumées a la figure VI-25. On y voit que le monostable peut €tre déclenche
soit par des impulsions de blocage appliguées a la base du transistor conducteur
(b), soit au moyen d’impulsions positives appliquées 4 celle du fransistor bloqué
afin de 'amener a la conduction. Dans tous les cas, le principe de fonctionnement
général de I'univibrateur décrit plus haut reste inchange.

Au lieu d’obtenir la réaction au moyen d’une liaison continue entre les tran-
sistors, comme dans le cas précédent, cette réaction peut €tre obtenue au moyen
d’une résistance commune d’émetteur, le montage s’apparentant alors au trigger
de Schmitt. Le schéma de principe de ce montage est donné a la figure VI-26,
Le courant d’émetteur du transistor T;, conducteur au repos, crée dans la résis-
tance commune d’émetteur (Rg) une chute de tension telle que le transistor Ty
est bloqué. C’est au moyen d’une impulsion positive appliquée 2 la base de ce
transistor que le montage peut étre déclenché. La stabilité du montage est assurée
par le potentiel de repos V4 de la base de T; donc du rapport du diviseur de
tension formé par les résistances R et R,. Si cette tension était telle que Ty et T
puissent conduire simultanément, nous nous trouverions en présence d’un état
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instable. (Nous I’étudierons dans une prochaine rubrique consacrée au multi-
vibratew astable). Le role de la diode D, polarisée par le pont de résistances R,
et R; est d’écréter la tension de base du transistor T, de maniére 4 en éviter (ou
a en limiter selon le rapport de division du diviseur R, Rs) la saturation. Le
montage fonctionne en 1’absence de cette diode et de ces deux résistances, mais sa
stabilité est moins bonne. Comme dans le montage précédent, le déclenchement
peut €tre obtenu de différentes manicres : impulsions négatives de blocage de Ly
entre autres,

Nous €tudierons le fonctionnement du relaxateur a transistor unijonction
(UJT) dans un chapitre ultérieur, cela ne nous empéchera pas de décrire, dés a
present, un schéma de monostable hybride constitué par un bistable d’Eccles
Jordan associ€ a un tel relaxateur. Le schéma de principe en est donné 2 la figure

VI-27 a : 4 Iétat repos, la sortie Q du bistable est basse (état logique 0). Appli-
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quons une impulsion positive a 'entrée S du bistable, celui-ci bascule dans Ia

position Q = 0et Q = 1. Le condensateur Cr se charge alors a travers la résistance
R selon une loi exponentielle de constante de temps Ry Cy. Lorsque la tension
d’amorgage de |’UJT est atteinte, ce condensateur se décharge brutalement a
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travers le transistor unijonction pour donner naissance sur sa base B; 4 une
impulsion positive qui, appliquée a ’entrée R du bistable., en provoquera le

rebasculement dans la position que nous avions a I'origine Q = 1 et Q = 0. Les
schémas b, ¢ et d de 1a figure VI-27 représentent quelques variantes de ce montage.

En b, ce sont des transistors discrets qui constituent le bistable ; la commande
de retour a zéro de celui-ci est obtenue en faisant traverser, dans une résistance
commune aux émetteurs des transistors T, et T, qui le constituent, le courant
de base 1 du transistor unijonction (UJT).

Dans le montage ¢, c’est une double porte ET-NON (Circuit intégré Amelco
321) montée en bistable qui est utilis€ée. Ce circuit intégre étant alimeniésous 12V,
il autorise I’emploi direct d’un transistor unijonction sans source auxiliaire. mais
il en irait différemment si I’on choisissait un circuit du type TTL, alimenté sous
5 V, auquel cas il serait nécessaire de disposer de deux sources et dutiliser un
transistor intermédiaire pour la translation des niveaux continus (4). Dans le
montage ¢, 'impulsion positive recueillie sur la base B; de I'UJT n’ayant pas une
amplitude suffisante pour déclencher en toute sécurité le retour a zéro du bistable.
on préfére utiliser I’impulsion négative recueillie sur B,, aprés ’avoir amplifiée
et inversée en polarité au moyen d’un transistor pnp (T,). Avec ce type de montage.
on obtient des créneaux a fronts trés brefs et un temps de recouvrement extréme-
ment court — environ 20 us — ce qui signifie que pour une fréquence des impul-
sions de commande de ’ordre de 1 000 Hz, un rapport cyclique de 98 J{ peut étre
atteint.

Un autre avantage du monostable hybride & transistor unijonction réside
dans le fait que, pour un méme temps de basculement, il nécessite un condensateur
environ 1,4 fois plus petit que le montage normal ; en effet ce temps est, en pre-
mi€re approximation, donné par la relation approchée :

T = RT'CT.

Le montage 4 transistors complémentaires que nous avons décrit a la rubrique
« Trigger de Schmitt » peut facilement &tre adapté a la réalisation de monostables
en remplacant 1’'une des liaisons résistantes par une liaison capacitive (schéma de
principe en figure VI-28). A la figure VI-29, nous reproduisons deux montages
pratiques. Le premier (@) ne différe guére, dans son fonctionnement, de celui du
schéma de principe de la figure précédente. Au repos tous les transistors sont
bloqués et le condensateur C; est déchargé : il constitue, pour une impulsion &
front raide, un véritable court-circuit. Tels qu’ﬂs sont branches les transistors
complémentaires T, et T, ne constituent rien d’autre que I’équivalent d’un
thyristor. Donc une impulsion positive appliquée en E, — ou négative en E; —
a pour effet de déclencher la conduction de ce thyristor équivalent, laquelle se
poursuivra pendant toute la durée de la charge de C;. Ce condensateur une fois
chargé peut étre assimilé a 1’ouverture d’un interrupteur « fictif ». Le thyristor
équivalent cesse alors de conduire. Pour que le montage puisse de nouveau étre
déclenché, il faut décharger Cy et c’est le role de la résistance Ry. La constante
de temps de basculement du montage est donc imposée par les valeurs de Cr et
des résistances Ry et Ry montées en série. Le temps de recouvrement dépend,
quant a lui, de la constante de temps Ry~ Cy.

Le second montage (b) repose sur un autre principe. Au repos, les deux
transistors T, et T, sont blogués. Une impulsion positive appliquée a I’entrée
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a pour effet de les rendre conducteurs mais pas de les saturer. Il y a donc une
amplification d’autant plus importante que le condensateur C; et la résistance
R;, montés en série, constituent en fait une boucle de réaction positive. Cette
réaction se maintiendra pendant tout le temps de charge de C;. Ce condensateur
une fois chargé, la boucle de réaction est ouverte et les transistors reviennent 3
leur état de blocage primitif. Le role de la résistance variable R, est de permetire
un dosage du taux de réaction du montage et, de ce fait, du courant de charge de
Cy ; par voie de conséquence, la variation de la résistance permet d agir sur la
durée de basculement du monostable.

Ces trois montages ont en commun de ne consommer pratiguement rien
(uniquement le courant de fuite des transistors) au repos, ce qui peut présenter
un grand intérét dans un équipement portable ou embarqué du fait de I"'économie
notable qu’il permet de réaliser sur I’encombrement et le poids de I"'alimentation.

De nombreuses variantes pourraient encore étre décrites, contentons nous
d’en reproduire cinq a la figure VI-30.

En a, I’emploi d’un montage composite, dérivé du Darlington, avec un tran-
sistor a effet de champ procure des constantes de temps longues avec des conden-
satcurs de valeur relativement faible ; ainsi pour la valeur maximale de la résistance
R (10 MQ) 1a durée de basculement est de 3 mn. Le déclenchement s’opeére soit
en appliquant une impulsion positive a 1’entrée, soit simplement en mettant ce
point & la masse un trés court instant au moyen du bouton-poussoir S, .

Fondé sur le méme principe que celui du monostable A transistors complé-
mentaires de la figure VI-29 b, le montage b présente cette particularité de ne pas
utiliser un circuit R.C. pour déterminer la constante de temps de basculement du
montage, mais un « sensistor » — résistance au silicium a coefficient de température
positif (Texas Instruments). Au repos, les trois transistors du montage sont a 1’état
bloqué. Une impulsion positive appliquée a ’entrée en déclenche la conduction.
De ce fait, le sensistor R, est parcouru par un courant dont la valeur est fonction
du gain de la boucle constituée par les deux étages d’amplification T,, T, et T,
et la ligne de réaction positive obtenue en ramenant une fraction du courant
de sortie du pseudo-Darlington (T,-T5) sur la base de T, a travers la résistance
R,. Cette résistance s’échauffe donc et voit sa valeur s’accroitre, ce qui a pour
effet de faire monter le potentiel d’émetteur de T et, par conséquent, de diminuer
le gain de la boucle. Lorsque ce gain est insuffisant pour entretenir la réaction,
le montage revient brusquement a son état initial (tous les transistors bloqués).
Pour un sensistor donné, Ie temps de basculement dépend du gain de la boucle,
lui-méme fonction des f des transistors et de la valeur de la résistance R;. Le
sensistor R ., sur la valeur duquel le faible courant qui le traverse n’a pratiquement
aucune influence, n’est sensible qu’a la température ambiante ; il constitue un
moyen simple de compensation de I’influence de cette température sur le sensistor
R . Grace & lui, le temps de basculement du montage ne varie pas de plus de 5 %
si la température ambiante varie entre 25 et 55 °C. Il est évident que ce montage
est réservé a 1’obfention de temporisation de longue durée (0,5 s 4 plusieurs
minutes).

De nombreux montages sont possibles avec les circuits intégrés tant linéaires
que numériques, Le schéma ¢ donne un exemple d’emploi du C.1. lin€aire TAA 151
(Siemens) tandis que le montage (d) met en ceuvre deux inverseurs en technologie
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C.M.O.S. La trés haute impédance d’entrée des bisiables en technologie C.M.O.S.
autorise leur utilisation en monostable par simple rétroaction externe, au moyen
d’un circuit R.C. selon le schéma (e) sur la méme figure.

Par ailleurs il y a lieu de signaler gue pratiquement toutes les séries de circuits
intégrés numériques comportent plusieurs ¢éléments monostables simples ou
doubles ainsi que des versions « redéclenchables ». Alors gu'un monostable
classique reste insensible aux impulsions de commande pendant toute la durce de
son basculement, ce type de monostable (d’un schéma assez complexe) peut étre
redéclenché par des impulsions Iui parvenant pendant ce basculement <t en pro-
longeant la durée d’une nouvelle fois sa constante de temps. Le circust miégre
CD 4047 (R.C.A.) est un exemple typique de ce type de monostable.

UTILISATIONS DES MONOSTABLES

Les principales utilisations des monostables sont la production de retards
(on les emploie fréquemment comme temporisateurs) ou bien encore comme
référence de temps.

Le multivibrateur astable
Le multivibrateur & transistors qui va nous occuper ici ne differe pas dans

son principe du montage 4 tubes a vide mis au point en 1918 par Abraham et
Bloch.

+vcc

FiGg. VYI-31.

SCHEMA DE PRINCIPE ET DESCRIPTION DU FONCTIONNEMENT

Le schéma de principe, reproduit & la figure VI-31, comporte essentiellement
deux étages d’amplification a résistance et couplage par condensateurs rétro-
couplés. De méme que pour le bistable, il n’y a pratiquement aucune chance
pour qu’a la mise sous tension les deux transistors se saturent simultanément.
Donc un des deux, disons le transistor T, va se saturer le premier, d’ou naissance
sur son collecteur d’un front négatif transmis par le condensateur de liaison C,
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a la base du transistor T,, ce qui en provoque le blocage. Mais C, se chargeant
avec une constante de temps Rqq°C,, le potentiel de la base de T, remonte pro-
gressivement jusqu’a une valeur suffisante pour que ce transistor conduise; il
nait, sur son collecteur, un front de tension négative qui, transmis a travers C,
a la base de T, en provoque le blocage. C; se charge alors avec la constante
de temps C, ‘R, jusqu’a ce que T, se remette a conduire ce qui provoque un
nouveau blocage de T,. Le cycle se reproduit aussi longtemps que les conditions
extérieures (arrét de ’alimentation ou mise & la masse, par exemple, d’une des
bases) n’en provoquent l’arré€t. Si les constantes de temps Re - C, et Rqy Cy
sont d’égales valeurs, le signal de sortie est symétrique : les périodes positives
et négatives sont d’égale durée sur les deux collecteurs. Mais tant que I’on main-
tient Ie circuit dans les conditions nécessaires a 1’oscillation, ¢’est-a-dire tant que
les résistances R, et R, permettent le passage d’un courant suffisant pour pro-
voguer la pleine conduction des deux transistors, il est permis de donner des
valeurs trés différentes aux constantes de temps des circuits de couplage R -C,
et Re,°C,. Pour que Je montage oscille, il faut que le courant de saturation de
collecteur I ~ V /R puisse étre atteint. Pour cela, I doit étre au moins égal
a Io/p, ce qui implique que Ry = SR (ol Ry est la résistance de base, en 1’occur-
rence Ry ou Rg,).

11 est aisé de calculer la période de chacune des alternances du signal de sortie :
elle est de 0,69 R, C, pour la période de blocage de T, ; pour la période de
blocage de T, elle est donnée par 0.69 R, C,. Dans le cas ou les deux constantes
de temps sont €gales, la période totale du signal (blocage de T,4 blocage de T)
est égale & 1,38 R-C et la fréquence F ~ 1/1,38 R-C. Dans le cas général, c’est-
a-dire lorsque les deux constantes de temps ne sont pas égales, la période totale
du signal est donnée par la relation :

T =y 0.69 (RC]..C.Z_!'_RC:Z'CI)
et la fréquence :

1
F = @9{RC1 2 C2+RC2.C1)

Il est a noter que ces relations ne sont rigoureuses que dans le cas idéal ou le
basculement des transistors de la pleine conduction a leur blocage complet se
fait en un temps infiniment court. En pratique, sauf pour les multivibrateurs
fonctionnant a des fréquences supéricures a 100 kHz, ces relations donnent une
approximation suffisante. Pour les montages devant fonctionner a fréquence éle-
vée (au-dessus de 100 kHz), il faut ajouter, aux durées des périodes, les temps de
commutation des transistors (t;). La fréquence est alors donnée par la relation :

1

F =
0,69(R¢y Cy+Rey C)ttaa+1ay

en supposant que les transistors T, et T, aient des temps de retard ty, et t,,
différents ce qui peut arriver dans les rares cas — non interdits par la théorie —
ou on utilise des transistors différents dans les deux étages du multivibrateur.
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QUELQUES VARIANTES

Dans le calcul de la fréquence de fonctionnement d’un multivibrateur, 1l y
a également lieu de considérer que le courant qui charge les condensateurs C, et
C, n’est pas uniquement celui qui est fourni par la résistance R; ou Re,, mais
également le courant de fuite I, de base de chaque transistor. Pour éviter cet
inconvénient, il a été imaginé différents artifices dont la figure VI-32 donne les
exemples les plus courants.

Dans le montage (a), au lieu d’alimenter les résistances de bass Rg, et Rg..
a partir de la tension + Ve, on les connecte & la masse, les émetteurs étant ali-
mentés a partir d’une source négative séparée. Si ’on introduit une resistance
commune au retour des émetteurs, la réaction produite par le couplzage des
émetteurs peut étre suffisante pour rendre inutile le second condensateur de
couplage (fig. VI-325). Ce montage est particulicrement intéressant pour la
production d’impulsions bréves car le rapport des périodes de blocage (7, t-)
des deux transistors est égal au rapport (Ro/Rp) des résistances de base et de
collecteur des transistors. Ainsi, en utilisant des transistors a trés grand g=zin
(8 = 200), il est possible d’obtenir, sur le collecteur, des impulsions — positives
ou négatives selon le collecteur choisi — de rapport cyclique irés élevé et, sur
la base du transistor qui regoit le couplage capacitif, des sighaux ¢n dents de scie
a trés faible temps de retour.

Le montage (¢), dont les courants d’émetteur sont définis au moyen de
résistances séparées, alors que le couplage en alternatif est maintenu grice a un
condensateur de forte valeur reliant les deux émetteurs, présente de nombreux
avantages :

— Faible « jitter » (variation instantanée de la fréquence en 1’absence de
synchronisation) ;

— Bien meilleure tenue en température, par rapport au montage a résistance
commune d’émetteur (fig. VI-32 @) qui risque parfois de cesser d’osciller si le
courant de repos de I’un des transistors prend une valeur nettement plus élevée
que celui de I'autre.

D’autre part, la présence des résistances de forte valeur en série avec les
résistances de base (ces résistances étant partiellement court-circuitées au début
de la charge du condensateur de liaison puis mises automatiquement en circuit lors-
que la tension de blocage des diodes est atteinte) permet d’obtenir une oscillation
sur des fréquences particuliérement basses — 1 Hz par exemple — sans qu’il
soit nécessaire d’employer des condensateurs de liaison de valeurs élevées.

Le signal fourni par un multivibrateur classique est généralement entaché
d’un défaut assez désagréable lorsqu’on utilise ce montage dans les systémes
de logique : le manque de raideur des fronts de montée. On élimine aisément cet
inconvénient en séparant les fonctions de charge des condensateurs de liaison
et de charge de collecteur. La résistance de collecteur est en fait constituée par
deux résistances mises en paralléle au moyen de diodes qui sont « dans le bon
sens » pour le courant de collecteur, mais dans le sens du blocage pour le courant
de charge des condensateurs. On aboutit ainsi 4 une amélioration notable ; avec
le montage de la figure VI-32 d et des valeurs judicieuses de composants, le temps
de montée du front positif n’est que de 200 ns, valeur admissible dans bien des
cas.
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Lors de 1’emploi de transistors du type planar, on est limité en tension d’ali-
mentation par la tension de claquage base-émetteur qui, dans ce type de transistors,
est de I’ordre de 5 4 7 V. Si I’on emploie des tensions d alimentation supérieures
A cette tension de claquage Vg OB risque, lors de la conduction du transistor
bloqué, d’appliquer, & la base du transistor conducteur, une pointe neégative
notablement plus élevée que Vppma, Cet inconvénient est eliimine en €crétant
les impulsions négatives appliquées aux bases au moyen de diodes selon le montage
de la figure VI-32 e.

Avec les montages décrits précédemment, la tension de sortie ne tombe jamais
a zéro, puisque la valeur minimale prise par la tension de sortie est égale aun
Ve o des transistors, soit environ 0,15 2 0,5 V. Cela constitue un mconveénient
qu’il est facile d’éliminer avec le montage de 1a ﬁgure VI-32 f. On obtient une
tension de sortie variant entre (Voe— Vop sa¢) €t z€ro en utilisant des transistors
pnp en alimentation inversée.

SYNCHRONISATION ET INHIBITION

Le multivibrateur présente 1'intéressante caractéristique de pouvoir étre syn-
chronisé par un signal extérieur de fréquence voisine a celle propre au montage.
soit en précipitant le blocage de 1’'un des transistors par 1’application sur sa base
d’une trés bréve impulsion négative (positive dans le cas de montages équipés
de transistors du type pnp) ou, par ailleurs, en provoquant la conduction pre-
maturée du transistor bloqué au moyen d’une impulsion positive (négative pour
les transistors pnp).

T+Vcc

—_V_—
9_1

SYNCHRO

Fig. VI-33.

Dans les multivibrateurs a couplage cathodique, il est possible de séparer les
fonctions de synchronisation et d’oscillation puisque I'une des bases est libre ;
on ne la relie pas directement 4 la masse, mais a travers une résistance de quelques
kilobms, aux bornes de laquelle sont appliquées les impulsions de blocage par
I’intermédiaire d’une diode (fig. VI-33).
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Il est parfois intéressant de pouvoir disposer de trains d’impulsions d’une
durée donnée. Cela peut étre facilement obtenu soit en appliquant un créneau
positif sur I'une des bases (fig. VI-34 a), soit encore, afin de séparer les fonctions,
en montant un transistor auxiliaire en paralléle avec I'un des transistors du
multivibrateur (fig. VI-34 ). Ce transistor auxiliaire regoit sur sa base un créneau
positif de saturation. De ce fait, la tension de collecteur du transistor du multi-
vibrateur placé en parall¢le avec celui de commande est, pendant toute la durée du
créneau, maintenue a la tension Vg ., & qui interdit toute oscillation au multi-
vibrateur pendant cette période. Ce type de multivibrateur est appelé par les
ameéricains « gated multivibrator ».

AUTRES TYPES DE MULTIVIBRATEURS

Le multivibrateur est certainement 1'un des montages électroniques dont il
existe le plus grand nombre de vari€tés . hybrides a transistors unijonction, a
thyristors, a transistors complémentaires, a circuits intégrés logigues ou analogi-
ques, etc. Nous allons en décrire succinctement quelques-unes.

~ L’association d’un bistable et d’un relaxateur 2 transistors unijonction permet
de réaliser un montage ayant les propriétés d’un multivibrateur. Le montage sim-
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Fig. VI-36.

ple de la figure VI-35 ¢ fournit des créneaux presque parfaitement symétriques.
On peut encore les améliorer en appariant tous les composants du bistable (résis-
tances, condensateurs et transistors). Par contre, celui de la figure VI-35 b permet
un ajustage du rapport cyclique dans une trés vaste gamme de valeurs (1 : 300 a
300 : 1), puisque les constantes de temps de charge du circuit relaxateur 4 U.J.T.
peuvent &tre ajustées au moyen du potentiométre Rp. Suivant le transistor du
bistable dont le collecteur est & la tension — Vi, c’est I"une ou 1’autre des deux
portions du potentiométre qui sert de résistance de charge au condensateur Cr,
I’autre portion étant alors isolée au moyen de la diode correspondante gui se
trouve dans 1’état de blocage.
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Le montage de la figure VI-36 a est assez élaboré : les transistors principaux
sont remplacés par des montages Darlington ce qui autorise I'emploi de trés
faibles courants de charge pour les condensateurs C, et C,. Ce courant de charge
est fourni par des transistors pnp (T5 et Tg) fonctionnant a courant constant
(ce courant ajusté en agissant sur leur tension de base au moven du potentiometre
P,).

La décharge des condensateurs C; et C, est accélérée par I'emploi des
transistors T5 et T,. Avec les valeurs du schéma, il est possible, par Iz mancuvre
du potentiometre Py, de faire varier la fréquence du signal de sortie entr= 50 Hz
et 1000 Hz.

Le multivibrateur a transistors complémentaires de la figure VI-36 5 a deux
caracteristiques principales : faible consommation et rapport cyclique cleve. A
la mise sous tension, le condensateur C se charge a travers les résistances R
et R, placées en série. Lorsque la tension sur la base du transistor T, est suffisante,
ce transistor commence & conduire et entraine la conduction de T, dont le potentiel
de collecteur tombe de -+ Vg a4 une valeur voisine de 0, ce qui provogue Iz
décharge de C a travers R. Les deux transistors reviennent donc a I’état blogue
et le seul courant demandé a I’alimentation est celui de charge de C jusqu’z ce
que T, et T, redeviennent conducteurs ; le cycle se reproduit ainsi sans disconti-
nuer. Les périodes de conduction des transistors étant, avec les valeurs du schéma,
d’une durée a4 peu prés égale aun centiéme de la durée totale de la période, le
courant moyen consomme est tres faible ce qui n’empéche pas le montage de four-
nir des impulsions trés bréves (0,4 us) sous basse impédance.

Naturellement, il est possible de réaliser des multivibrateurs en couplant des
portes logiques inverseuses a travers des condensateurs. Nous en donnons deux
exemples a la figure VI-37, I'un (a¢) met en ceuvre des portes D.T.L. et 'autre
(b) des portes T.T.L.

A+ V

I po0n

&R ANV

. | o~
| — — _

o v ET - X ET ET

Y

Fia, VI-37.
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Nous avons vu au chapitre des oscillateurs a quartz gu’un multivibrateur
peut €galement €tre synchronisé par quartz en remplagant 'un ou les deux
condensateurs de liaison par des quartz.

Au chapitre consacré aux oscillateurs a diapasons nous avons également
va qu’il est possible de réaliser des multivibrateurs & couplage inductif. Nous
aurons 1’occasion de revenir sur ce sujet en traitant des convertisseurs qui peuvent
aussi bien étre considérés comme des multivibrateurs a couplage inductif que
comme des oscillateurs bloqués symétriques.

COMMANDE ELECTRONIQUE DE FREQUENCE

Dans de nombreux usages, il est nécessaire d’asservir la fréquence d’un
générateur de signaux au moyen d’une tension continue ou variable. Le multi-
vibrateur se préte bien a ce genre d’utilisation. Les schémas possibles sont nom-
breux aussi nous bornerons-nous a n’en décrire qu'un seul 3 titre d’exemple,
tous les autres montages étant plus ou moins dérivés du méme principe (fig. VI-38).
On remarque que dans ce schéma les résistances de base des transistors T, et T,
du multivibrateur sont remplacées par des générateurs a courant constant constitués
par des transistors T; et T, dont les bases sont maintenues & une tension fixe
imposée par la diode de Zener D,. C’est en faisant varier la tension appliquée aux
émetteurs de ces transistors que 1’on fait varier le courant de charge des condensa-
teurs Cy et par conséquent la fréquence du signal délivré par le multivibrateur.
Le role des diodes D;, D, et D5 st d’écréter les dépassements (overshot) du
signal de sortie qui est ainsi parfaitement carré. Notons qu’il serait également
possible de fixer le potentiel des résistances de retour des émetteurs et d’agir sur
la tension appliquée aux bases de T, et T, pour faire varier la fréquence du
signal délivré par le circuit.

Le diagramme (#) sur la méme figure reproduit la courbe de variation de
la fréquence en fonction de la tension d’entrée.

APPLICATIONS

Les applications des multivibrateurs sont multiples :

— Comme générateur de signaux carrés, ils sont souvent utilisés pour
commander des commutateurs électroniques. On choisit de préférence pour cet
usage des schémas capables de fournir un signal parfaitement carré (montages
a couplage par diodes des figures VI-32d a VI-32 f ou encore multivibrateur
hybride 4 transistor unijonction de la figure VI-35).

Dans les montages de logique, toutes les fois ot un signal d’horloge a faible
stabilité en fréquence est suffisant, on peut utiliser un multivibrateur. La possibilité
qu’offre ce montage d’étre commandé par un signal logique (gated multivibrator)
le rend précieux pour la production de trains ou de rafales d’impulsions (voir le
schéma de la figure VI-34).

— En combinant dans des portes de logique, les signaux issus de multi-
vibrateurs se synchronisant les uns sur les autres, il est possible d’engendrer des
signaux composites tels ceux par exemple d’une mire électronique pour télévision,
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— Les multivibrateurs a couplage d’émetteur constituent de bons générateurs
de dents de scie pour balayage de télévision (fig. VI-32 5). La dent de scie est
recueillie sur la base du transistor T,.
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La propriété des multivibrateurs de se synchroniser aisément sur un signal
extérieur est particuliérement précieuse pour la division de fréquence. Le principe
de cette utilisation est d’une grande simplicité : le multivibrateur oscille naturelle-
ment (en I’absence de synchronisation) sur une fréquence aussi voisine que possible
d’un sous-multiple de la fréquence d’entrée. Les impulsions de synchronisation
I’obligent & se maintenir sur cette fréquence sous-multiple.

Clignoteurs, générateurs de signal sonore pour des alarmes, convertisseurs
continu-continu sans transformateur par redressement au moyen de multipli-

cateurs de tension, etc., telles sont encore quelques applications des multivibra-
teurs,

Abaque pour le calcul rapide des constantes de temps

Tant dans le calcul des univibrateurs que dans celui des multivibrateurs on
retrouve, affectée ou non d’un coefficient, la constante de temps de charge ou de
décharge d’un condensateur a travers une résistance, Afin de permettre de dégros-

sir rapidement les calculs, nous reproduisons a la figure VI-39 un abaque donnant
la constante de temps T = RC.

ANNEXE

Oscillateurs en anneau a circuits de logique

Bien qu’il ne s’agisse pas & proprement parler de multivibrateurs, nous
croyons utile d’introduire dans ce chapitre les oscillateurs en anneau a inverseurs
logiques.

On sait qu’une porte logique introduit un certain retard t,, dans la transmis-
sion d’un signal numérique. Aussi en montant en anneau un nombre impair de
portes logiques, le signal issu de la derniére porte se retrouvera presque en phase
avec [’état logique de I’entrée du premier, & un léger retard prés : celui égal 4 la

somme tp, +tp,+tpy des portes logiques. Le montage oscillera donc a une
fréquence assez élevée sensiblement égale & :

1
f= fig. VI-40a
tp1Tipat+1ips (g )

On peut augmenter artificiellement le retard engendré par I’une ou plusieurs
des portes logiques au moyen de circuits R.C. ou méme parfois de simples conden-
sateurs: les schémas & et ¢ sur la méme figure en fournissent deux exemples.
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Emploi des circuits intégrés « timers »

Depuis guelques années, les constructeurs ont mis sur le marché des circuits
intégrés dits « timers » au moyen desquels on peut & volonté réaliser des monos-
tables ou des multivibrateurs astables. Le circuit 555 dont la figure VI-41 donne
le synoptique de principe en est un exemple typique.

Le principe de fonctionnement en est le suivant :
— au temps t, la sortie Q du bistable est « Haute » et le transistor T, saturé.
Le condensateur Cy est donc décharge ;

— une impulsion négative appliquée a 1’entrée du comparateur 2 provoque
le basculement du bistable et, en conséquence, le blocage de T, et la charge de
Cy a travers R ;
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— la tension aux bornes de C s’éleve selon une loi:
VCT = Vcc (1 = thCJ

Lorsqu’elle atteint la valeur V . = 2/3 V., définie par le pont de résistances,
le comparateur 1 bascule, provoquant le rebasculement du bistable dans I’état Q
« haut ». Ce qui provoque le retour & la saturation de Ty qui décharge Cy.

Le montage est donc revenu dans 1’état primitif jusqu’a ce gu’une nouvelle
impulsion de commande en provoque le basculement.

+VCC

e T L L
7553,
A

>

_Vee

7
FiG. VI-42 a,.

Le 555 peut également &tre monté en trigger. Il suffit pour cela de supprimer
le condensateur Cy et de relier entre elles les entrées des deux comparateurs
(bornes 6 et 2) et de leur appliquer le signal d’entrée (fig. VI-42a).

Si I’on charge le condensateur Cp A travers un diviseur résistif Ry;-Ry, au
point milieu duquel on réunit 1’entrée du second comparateur, on obtiendra un
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oscillateur du type multivibrateur (fiz. VI-42b) dont il sera possible d’ajuster
le rapport cyclique en remplagant Ry et Ry, par un potentiométre dont la
branche « basse » sera shuntée par une diode qui rendra indépendants les temps
de charge et de décharge de C; sans modifier notablement la fréquence d’oscilla-
tion du montage (fig. VI-42c¢).

Il est également possible d’obtenir un multivibrateur & rapport cyclique
variable en commandant un monostable réalisé avec une moitié de 556 (lequel
comporte deux circuits analogues au 555 sous un méme boitier) au moyen des
signaux issus d’un multivibrateur réalisé autour de la seconde moiti¢ du 556.

De nombreuses autres applications du 555 sont possibles, le manque de place
ne nous permet pas de les évoquer ici.
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CHAPITRE VII

GENERATEURS DE RAMPES,
DE SIGNAUX EN MARCHES D’ESCALIERS
ET DE TRIANGLES

Du circuit de balayage linéaire pour oscilloscope au convertisseur tension-
durée utilisé dans certains voltmétres numériques en passant par les temporisateurs
de précision, les montages générateurs de rampe trouvent de nombreuses appli-
cations dans tous les domaines de 1’électronique. De méme les signaux triangu-
laires. Le plus souvent symétriques, ils sont fréquemment utilisés : par exemple,
pour I’essai d’un amplificateur qui est souvent plus significatif que le méme
essai effectué avec des signaux sinusoidaux, les déphasages et les distorsions étant
plus apparents a I’examen oscillographique. De plus il est aisé, comme nous le
montrerons dans un prochain chapitre de convertir une onde triangulaire en
sinusoide ou en tout autre courbe représentative des fonctions mathématiques
les plus diverses.

Pourquoi étudier ensemble les circuits capables d’engendrer ces deux types
de signaux ? Parce qu’il est possible, Ia plupart du temps, de passer de I’un a I’autre
moyennant une modification minime du schéma.

Un autre type de montage, qui retiendra notre attention au cours de cette
étude, est celui mis en ceuvre pour la production de rampes en marches d’esca-
lier, signal qui trouve également de nombreuses applications : voltmeétres numéri-
gues, générateurs de caractéres pour dispositifs de visualisation alpha-numérique,
traceurs de courbes pour semiconducteurs, etc.

Principes généraux des générateurs de rampes et triangles

Sur quel principe général repose le fonctionnement de tous ces montages ?
Toujours le méme : un condensateur chargé ou déchargé linéairement au moyen
d’un générateur de courant constant.

' La différence de conception entre ces trois types de générateur réside dans le
mode de charge ou de décharge du condensateur dans la seconde partie de la
courbe :

- 1. Dans les générateurs de rampe linéaire, 1a charge ou la décharge correspon-
dant a la rampe s’effectue 4 courant constant et tension d’entrée Vg continue :
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la trace de retour est obtenue par une charge ou une décharge brutale au moyen
d’un dispositif fonctionnant comme un commutateur (fig. VII-1 a).

2. Dans les générateurs de rampes en marches d’escalier, la charge s’effectue
par valeurs discrétes (la tension d’entrée Vi est rectangulaire) et ¢’est un montage
interrupteur qui provoque la décharge (fig. VII-1 b).
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I
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Fic. VII-i.

Les générateurs de signaux triangulaires mettent en ceuvre des montages a
courant constant aussi bien pour la charge que pour la décharge (fig. VII-1 ¢).
Les courants de charge et de décharge peuvent étre d’égale valeur (on produit
une onde triangulaire symétrique) ou de valeurs différentes (signaux dissymétri-
ques).

Voila établi le plan de notre étude qui comportera deux grandes parties :
les montages 4 courant constant pour la charge de la capacité d’intégration
constitueront la premiére partie ; et la seconde sera consacrée aux dispositifs
capables de provoquer la charge ou la décharge brusque du condensateur dans
les générateurs de rampe (linéaire ou en marche d’escalier) ainsi que ceux capables
de provoquer le passage de la phase de charge a celle de décharge. Le tout étant
illustré par des exemples de circuits générateurs complets mettant en ceuvre
chacun des circuits élémentaires proposés.
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Cela nous conduira parfois a anticiper sur ce qui devra éire exposé un peu
plus loin mais nous avons pensé que cette maniére de procéder serait plus vivante
que celle qui aurait consisté 4 décrire d’abord les sources 2 courant constant,
puis les dispositifs de déclenchement puis en troisiéme lieu les exemples d’appli-
cations.

LES GENERATEURS DE COURANT CONSTANT

Charge par résistance de forte valeur

Lorsqu’un condensateur se charge ou se décharge a travers une résistance,
la vitesse de variation de la tension aux bornes de ce condensateur est donnée

par ’expression :
dv/dt = i1/C

dv/dt étant exprimé en volts par seconde, 1 en ampéres et C en farads.

+VA A . ‘Q\:‘
+VaA =100V syge-20v i

R 470 f/ﬂ
AA Wl

Fic. VII-2.

La linéarité d’une rampe peut aisément étre exprimée en fonction des cou-
rants en début et en fin de charge du condensateur ; c’est ce que nous allons
montrer a présent.
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Prenons par exemple le relaxateur a transistor unijonction (fig. VII-2) que
nous €tudierons en détail un peu plus loin. La tension d’alimentation V, est de
20 V ; le rapport intrinseque # du transistor unijonction est de 0,7 et sa tension
de vallée Vy, est de 2 V. Cela signifie que, mise a part la charge initiale au moment
de la mise sous tension, la tension aux bornes du condensateur varie entre 2 V
(tension de vallée) et 14 V (tension de pic Vp de I’UJT soit 20 V x0,7). Nous
pouvons écrire :

Tension initiale aux bornes de la résistance de charge du condensateur :
Yi—Vy =20—2 =18 V,
Tension aux bornes de la résistance au moment oun I'UJT s amorce :
Va—Vp=20—14 =6 V.
Le rapport des courants en fin et en début de charge est :

ifinal _ (V,—Vy)/R
iiniial  (V,—Vp)/R

soit en simplifiant par R :

On peut également écrire :
1 mitial V,—Vy

L’erreur sur le courant final (Vp—V)/(V,—Vy), exprimée en pour cent,
détermine le taux de non-linéarité de la rampe fournie par le montage :

Vp““"VV - 14—2 i 12 s o
Vi—Vy 20--2 18 86 Jo

Si, au lieu d’alimenter la résistance de charge du condensateur par la méme
source que le transistor unijonction, nous avions utilisé une source auxiliaire V
de 100 V, le taux de non-linéarité aurait été de :

14-2 12 o
59—5 = 55 = 125 % (fig. VII-2b).
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1l ¥ a donc intérét, lorsque la charge ou la décharge du condensateur d’un
générateur de rampe (ou de signaux triangulaires) est effectuée a travers une simple
résistance, a n’utiliser qu’une trés faible partie de la courbe de charge, soit en
partant d’une tension relativement ¢€levée, soit en utilisant, comme dispositif de
déclenchement de 'inversion charge-décharge, un €lément ou un montage pré-
sentant deux seuils trés rapprocheés.

C’est ce qui se passe dans le multivibrateur & amplificateur opérationnel
de la figure VII-3. Le diviseur au pied duquel est prise Ia tension de réaction ayant
un rapport de 101, si la tension maximale de sortie de Pamplificateur opérationnel
est de 410 V, I'amplitude de ’onde triangulaire recueillie aux bornes du conden-
sateur sera de +0,99 V ce qui nous conduit, en gros, a une linéarité de 1 %,

A
NAA .
R ‘ FLIE.
Ampl
+jo
100kn
| IV
C-H
;; Tk
/5
i i
Fig. VII-3.

Pour tracer la forme réelle de "onde, 1l suffit de se souvenir que la tension
aux bornes d’un condensateur pendant sa période de charge est donnée par
I’éguation :

v =E(l—e Y9

avec T = CR et que I’équation du courant de charge est :

) E _
o= t/t

Ces deux courbes sont reproduites a la figure VII-4,

‘Notons en passant, bien que ce soit hors de notre propos actuel, qu’il est
possible avec le montage de la figure VII-2 b d’engendrer des rampes logarithmi-
ques, en prenant V4, non plus trés grande devant la tension de pic de I'UJT
mais, au contraire, trés peu supérieure a cette tension. Il y a lieu toutefois de se
souvenir que, pour s’amorcer, I’UJT demande un certain courant (courant de
pic) et que la résistance R doit étre capable de fournir ce courant ; en d’autres
termes, cette résistance ne peut pas avoir une valeur trop élevée.

Nous reviendrons un peu plus loin, beaucoup plus en détail sur les géné-
rateurs de rampes et de signaux triangulaires & transistors unijonction.
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Sources a4 courant constant a fransistors bipolaires

La caractéristique I, = f(V,,) d’un transistor pour un courant de base donné
est pratiquement plate dans une zone trés importante de la courbe. Cette propriété
est mise en application dans de nombreux montages pour obienir un courant
constant. Le plus simple est celui de la figure VII-5 g dans leguel Ia base est
maintenue 3 une tension fixe Vg au moyen d’un réseau diviseur resistant R, - R,.
Une résistance variable Rg est placée dans le circuit d’émetteur : sa valeur déter-
mine celle du courant débité par la source. Faisons ensemble un petit calcul :

— Avec les valeurs du schéma, la tension de la base du transistorest de 1.6 V.
Nous retrouvons cette tension, dont nous devons déduire la chute de tension
directe aux bornes de la jonction base-émetteur du transistor, soit Vg = 0.6 V,
aux bornes de la résistance d’émetteur ; c’est donc une tension de 1 V gui est
présente aux bornes de Rg. Le courant débité par le transistor est inversement
proportionnel a la valeur de Rg: si Rg = 10 kQ, nous aurons I = 0,1 mA :
pour Ry = 100 kQ, T = 10 pA, etc.

Remarquons que ce calcul n'est pas tout a fait rigoureux car il faudrait
tenir compte du courant dérivé vers la base du transistor dans 1’établissement
du pont diviseur R, -R,. Cependant, ce courant peut, dans la majorité¢ des
cas, étre considéré comme négligeable puisque I'impédance d’entrée d’un collec-
teur commun est approximativement égale a la résistance d’émetteur multipliée
par le gain en courant h,,y du transistor. Dans le cas d’une résistance d’émetteur
de 10 kQ, avec un h, g de 100, ¢’est une résistance d’environ 1 MQ qui vient se
mettre en paralléle sur R,.

1 + 20V

Fig. VII-6. Fia. VII-7,

Comment utiliser ce montage pour la charge d’un condensateur ? Nous en
trouvons un exemple a la figure VII-6 ; le condensateur est simplement monté
comme charge de collecteur du transistor ; un interrupteur K a ét¢ prévu pour
assurer sa décharge en temps voulu. Et comment déterminer la constante de temps
de charge du condensateur ?
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La quantité d’électricité emmagasinée par un condensateur est égale a :

) =14= "V
d’ou I’on tire :
t=C-V-/i

V ¢étant 'amplitude de la dent de scie désirée.

L’accroissement de la tension aux bornes d’un condensateur C chargé a
courant constant est proportionnel au temps et a ’intensité de charge. Dans le
montage de la figure VII-7, donnons au condensateur une valeur de 0,1 uF et
au courant une valeur de 100 pA. Si les autres données sont :

— Tension résiduelle aux bornes du condensateur = 0,5 V
— Tension pour laguelle PUJT s’amorce = 10 V.

Nous pouvons en déduire la durée de la rampe :
t(s) = 1077 F(10—0,5) V/10"*A = 9,510 %s ou 9,5 ms.

Nous remarquons, dans le schéma de la figure VII-5 b, que la résistance R,
de la figure VII-5 a est remplacée par des diodes montées en série. Cette disposition
présente un certain avantage car la variation de la chute de tension directe aux
bornes de la jonction base-émetteur du transistor est en partie compensée par
celle de méme ordre de grandeur et de méme signe des diodes. Dans certains
montages, on n’utilise qu'une unique diode montée en série avec une résistance.
Il est ¢galement possible de remplacer R par une diode Zener ou encore par un
montage plus ou moins sophistiqué de référence de tension.

Equilibrage 1k P
10kn \

Pe 1k8

100k
[ Fréquence)

—shARA
TIvEY

T
Z2N1711
D1 D2
e o)
=2 15Kkn -
:E‘i k ___A » Vg
T b
VJW g1V
i
—-15V

s
Ajustage de tamplitude
du signal triangulaire  pro yviLs.

A titre d’exemple d’application, nous reproduisons, 2 la figure VII-8, le
schéma d’un générateur de signaux triangulaires mettant en ceuvre la charge et
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la décharge du condensateur C, au moyen de dispositifs a courants constants
construits autour de transistors complémentaires. Deux sources a courant constant
sont utilisées, I’une délivrant un courant positif et I’autre fournissant un courant
négatif, chargeant alternativement le condensateur en positif et en négatif. Décor-
tiquons ce schéma :

Nous supposons qu’au début la tension de sortie du 709 monté en trigger est
positive. Le condensateur C se charge a travers la source a courant constant
constituée par le transistor T avec en série la diode D. L’autre source est hors
service puisque D, est dans le sens de non-conduction. Lorsque la tension au point
A dépasse trés légérement (de quelques millivolts) la tension kV, présente sur
I’entrée non-inverseuse du 709, ce dernier bascule dans 1’état ; tension de sortie
négative. C’est alors la seconde source de courant (transistor T, et diode D)
qui entre en service, la premiére se voyant éliminée du fait que D, est maintenant
dans le sens de non-conduction. Le condensateur commence alors & se décharger,
puis a se recharger en sens inverse, sous un courant sensiblement €gal au courant
de charge précédent, les bases des deux transistors étant au méme potentiel et
la résistance d’émetteur étant commune (les légéres différences de Vgyp sont
compensées par le truchement du potentiométre d’équilibrage P,). Lorsque la
tension en A atteint celle de basculement du trigger, la rampe repart en sens
inverse et ainsi de suite.

Un principe analogue a été mis en ceuvre dans le générateur d’ondes trian-
gulaires imaginé par H. Schreiber, dont nous reproduisons le schéma de principe
a la figure VII-9 a et une réalisation pratique en b. Le condensateur C est chargé
a travers le transistor T, fonctionnant en générateur a courant constant. Lorsque
la tension aux bornes de ce condensateur atteint une valeur suffisante, le transistor
T, commence a débiter un courant constant de valeur double de celui débité
par T, : il y a donc décharge de C jusqu’a ce qu’un dispositif de commande agisse
et mette hors circuit le second transistor et le cycle se reproduit. Dans le montage
pratique b, ce dispositif de commande est constitué par un montage du type trigger
de Schmitt. Pour des raisons évidentes d’adaptation d’impédances, la liaison
entre le générateur de signaux triangulaires proprement dit (sources de courant
T, et T,, respectivement 2 N 2905 et 2 N 2219 par exemple) s’effectue par Iinter-
médiaire d’un transistor a effet de champ monté en drain commun.

Mais revenons a nos sources de courant constant. La configuration de la
figure VII-5 n’est pas la seule possible. En effet, il a ét€ mis au point des dispositifs
ne présentant que deux bornes extérieures et qui mettent en ceuvre deux transistors.
Nous en reproduisons deux versions a la figure VII-10. L’un des transistors (T;)
constitue la source & courant constant proprement dite alors que le second (T,)
Iui fournit un courant de base constant. La base de ce second transistor étant pola-
risée au moyen de la chute de tension présente aux bornes de la résistance d’émet-
teur du premier, il se produit un phénoméne de contre-réaction qui assure a
I’ensemble une bonne linéarité pour une gamme importante de la tension aux
bornes de I’ensemble.

Si ce dispositif fournit un courant beaucoup plus constant qu’un simple
montage 4 un transistor et s’il présente 1’avantage de ne comporter que deux
bornes, il a pour inconvénient de ne pouvoir étre ajusté que pour une gamme
restreinte de courant. Il ne présente donc d’intérét que dans le cas de générateurs
de rampes a fréquence fixe.
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Emploi de transistors a effet de champ

C’est un fait bien connu que, dans la partie « pentode » de sa caractéristique,
un transistor 3 effet de champ présente une zone dans laquelle le courant de drain
est remarquablement constant (fig. VII-11 a). Ce phénomeéne est parfois utilisé
pour charger un condensateur & courant constant.

Le montage, fort simple, est reproduit a Ia figure VII-11 4. Le TEC est sim-
plement polarisé au moyen d’un potentiomeétre placé en paralléle avec sa résis-
tance de source. Du fait de la contre-réaction inhérente & la conception du montage,
la linéarité du courant fourni est trés bonne. Cependant, ce montage est rarement
utilis¢ dans les générateurs de rampes, sans doute & cause de la faible marge de
réglage du courant de sortie qu’il permet.

Remarquons que cette disposition peut aussi bien étre réalisée avec des
transistors a effet de champ MOS du type a déplétion (canal conducteur en
P’absence de polarisation) comme le montre la figure VII-12 a. En examinant
les courbes (d) on remarquera que la linéarité du courant en fonction de Ia ten-
sion est d’autant meilleure que la résistance de polarisation R, est plus élevée.
Cela s’explique bien du fait de son r6le de contre-réaction. Ce montage peut encore
étre ameélioré en associant deux ou plusieurs transistors a effet de champ se
stabilisant en courant réciproquement (fig. VII-12 b et ¢). Les résultats obtenus

Fig., VII-12.

avec ces trois montages sont résumés dans le tableau page suivante pour un
courant nominal de 1 mA.

Le méme principe a été appliqué a la réalisation de « diodes i courant cons-
tant » dont la figure VII-13 donne la coupe schématique : il s’agit de dispositifs a
deux bornes dont la caractéristique I, = £(Vp) est remarquablement linéaire.
Ces diodes permettent la réalisation de générateurs de rampes déclenchés (du genre
monostable) d’une grande simplicité. La figure VII-14 donne deux exemples.
En g, il s’agit d’un générateur de rampes déclenché par des impulsions positives
qui, appliquées a la base du transistor de commande, provoquent la naissance d’un
courant d’émetteur important chargeant le condensateur C, lequel se décharge a
courant constant dés la disparition de I'impulsion de commande. La durée 7 de
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Diode a courant
/constant

Sortie

Entree 220pF @
Fra. VII-14.
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Montage R, Ui Wiian AI/T R4
* | (ohmy @ | D @ ®)
(@) 3 KO 3V 23V 3 % | 650 kQ
(b) 22 kO 6V 26V 02 % | 10MQ
©) 1,8 kQ 9V 29V | 003% | 60MQ

(1) Tensions minimale et maximale pouvant étre appliquées au montage en toute sécurité.
(2) Pour la variation extréme de tension (de Umin & Umaz).
(3) Résistance dynamique du montage :

B = (Tae—CulAL

la rampe est évidemment fonction de la tension d’alimentation V, et du courant :

- C-V
-

Le montage & est un monostable capable de fournir une rampe linéaire sur la
base du transistor T,. Au repos, ce dernier transistor est saturé, sa base étant
alimentée par la diode 4 courant constant D ; T, est bloqué. Une impulsion posi-
tive, appliquée a la base de T, en provoque la conduction, tandis que T 5 se bloque,
une impulsion négative étant appliquée a sa base a travers le condensateur C. Aprés
la disparition de I’impulsion de commande, ce condensateur se recharge a courant
constant a travers la diode jusqu’a ce que la tension de la base de T; redevienne
suffisamment positive pour que ce transistor conduise. Les valeurs de C et de son
courant de charge I étant imposées par construction, la durée de la rampe obtenue
peut étre ajustée en agissant sur la tension de collecteur de T,, qui est déterminée
par la position du contact mobile du potentiométre P,. La tension de base Vp,
se retrouve sur I’émetteur de T, a la chute de fension base-émetteur prés. Une
étude plus détaillée du principe de fonctionnement de ce montage montrerait que
la durée de la rampe peut étre calculée selon la relation :

C'VBl
|

T =

11 faut noter que, le signal rampe « sortant » a haute impédance il y a lieu
de coupler ce montage aux étages d’utilisation a travers un étage adaptateur
d’impédance : Darlington ou transistor a effet de champ monté en drain commun.

Charge du condensateur par montages A réaction
Il est différents montages dans lesquels un certain taux de réaction négative

(contreréaction) ou positive confére une caractéristique de sortie a courant constant
les principaux sont I’'intégrateur de Miller et le « Bootstrap ».
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INTEGRATEUR DE MILLER

Un montage bien connu de charge linéaire d’un condensateur est l'intégra-
teur de Miller. Le principe en est simple (si ['on n’entre pas trop avant dans les
détails théoriques de son fonctionnement).

Son schéma de principe est représenté 2 la figure VII-15. Il comporte essentiel-
lement un amplificateur qui re¢oit une contreréaction totale a travers le condensa-
teur C. Essayons d’en expliquer sommairement le fonctionnement. Au temps ¢,
avant que Pinterrupteur I ne soit ouvert, la tension de sortie de I’amplificateur est

+Vg
11 c
R 8]
s LA
\.r'1 ) Ry
1 'e + Vg
mm
Fic. VII-15.

V(0y- Dés que nous ouvrons interrupteur I, Ia tension V. a I’entrée de I’amplifica-
teur va tendre & s’élever d’une valeur AV, ; mais, du fait du gain G de I’amplifica-
teur, la tension de sortie croit d’une valeur G-AV, qui est réinjectée au point A
(« neeud » de sommation du montage) 2 travers C, interdisant ainsi a V. de croitre.
De cette maniére, la tension du point A reste presque constante et elle le serait
complétement si le gain de I’amplificateur était infini. Parallélement, la tension
V, diminue d’ot il résulte une charge de C a courant pratiquement constant.
La tension de sortie de I’amplificateur est donc une rampe descendante.

Le fonctionnement de 1’intégrateur de Miller est d’autant plus satisfaisant
que :

1. Limpédance d’entrée est plus élevée, puisqu’ainsi une fraction négligeable
du courant fourni par la résistance R est dérivée vers ’entrée de I’amplificateur ;

2. Le gain de Iamplificateur est plus élevé, afin que la variation de V, reste
faible pour une variation importante de la tension de sortie ; '

3. L’impédance de sortie est faible de maniére que le courant de charge de C
soit fourni exclusivement par I’amplificateur (condition indispensable pour que
la tension d’entrée V, de ’amplificateur reste pratiquement constante).

La variation de la tension aux bornes du condensateur est donnée par la
relation :

. 1
Vs = —R—C'J-VEdt
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Lorsque le condensateur est chargé, il faut le décharger pour ramener la sortie
a zero. Dans les intégrateurs utilisés a des fins de calcul analogique, cela s’effectue
en court-circuitant le condensateur, le plus souvent au moyen d’un transistor
(bipolaire ou a effet de champ) fonctionnant en commutateur.

Dans les générateurs de rampe, cette décharge s’effectue généralement en
inversant ou en remettant a zéro la tension d’entrée. Si I'inversion de la tension
d’entrée est appliquée 4 travers la méme résistance que celle & travers laquelle le
condensateur s’est chargé, le signal de sortie est une onde triangulaire symétrique.
Mais il est possible de fractionner cette résistance et d’en shunter une partie par
une diode. On obtient ainsi une rampe dont le temps de retour est d’autant plus
faible que la fraction de résistance restante est plus faible devant la partie shuntée
par la diode.

Suivant le sens de branchement de la diode, la partie utile de la rampe peut
€tre ascendante ou descendante. Le montage le plus fréquemment utilisé pour
provoquer I’inversion de la tension d’entrée est le trigger de Schmitt, soit 4 compo-
sants discrets, soit, le plus souvent, mettant en ceuvre un amplificateur opération-
nel. Nous reproduisons a la figure VII-16 les schémas pratiques d’un générateur
de signaux triangulaires et d’un générateur de rampe fondés sur ce principe.

Le premier a est un générateur de rampe déclenché par des impulsions posi-
tives appliquées a ’entrée du premier amplificateur opérationnel monté en trigger.
Le temps de retour est trés bref puisque la résistance de charge R est entiérement
shuntée par la diode D,. La diode D, est utilisée pour réinjecter a I’entrée du
trigger un signal de remise a zéro. Notons que si la seconde diode était remplacée
par une résistance de valeur convenable, le montage auto-oscillerait en re-
laxé.

Le second montage est un générateur de triangle auto-entrenu qui ne mérite
qu’un minimum d’explication si ce qui précéde a été bien compris :

Le premier amplificateur opérationnel (A ) est monté en trigger dont I’hysté-
résis est telle que les seuils de basculement sont symétriques par rapport a la masse.
Il mesure la tension aux bornes du condensateur C de l'intégrateur de Miller
constitué autour du second amplificateur (A,). Dés que Ia tension de seuil est
atteinte le trigger bascule d’un état dans I'autre de maniére que sa tension de
sortic passe de + Vg a — Vg inversant ainsi la polarité de charge de ce condensa-
teur jusqu’a ce que la tension a ses bornes atteigne le seuil de basculement opposé,
provoquant ainsi une nouvelle inversion de la charge de C et ainsi de suite. La
tension de sortie est bien un signal triangulaire symétrique.

Avant d’en terminer avec ce sujet, précisons que si, actuellement, 1’amplifi-
cateur mis en ceuvre pour la confection d’un intégrateur de Miller est un amplifi-
cateur opérationnel, rien n’interdit d’utiliser un amplificateur 3 transistors discrets.
Cet amplificateur pourrait &tre constitué par un unique transistor monté en émet-
teur commun. Cependant, pour Iui conférer les qualités de haute impédance
d’entrée et de faible impédance de sortie, on a généralement recours 4 trois étages :
un collecteur commun pour garantir une haute impédance d’entrée ; un étage
amplificateur de tension monté en émetteur commun et un étage de sortie monté en
collecteur commun pour disposer de la faible impédance de sortie requise. Nous
en donnons un schéma de principe a la figure VII-17.
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LE MONTAGE « BOOTSTRAP »

Si l'intégrateur de Miller fait appel 4 une réaction négative (contre-réaction)
pour linéariser la charge d’un condensateur, le bootstrap met en jeu, quant a lui,
une réaction positive. Le schéma de principe en est donné a la figure VII-18 a.

A
P v
A +1a I(G}])
e 11 (6=1)
T ¥ R
R
B
C :
1 I (G |

® :
Fig. VII-18,

L’amplificateur A présente un gain en tension de -+ 1 de telle maniére que la
tension présente a sa sortie est égale et de méme signe que celle d’entrée. Lorsque
nous ouvrons Pinterrupteur I qui shunte le condensateur, la tension v aux bornes
de ce dernier va tendre & s’élever, mais la tension de sortie s’éléve de la méme
valeur et se « place » en série avec celle V de la pile P. De ce fait, la tension aux
bornes de la résistance R demeure trés voisine de V puisque, au fur et 4 mesure
que C se charge, la tension aux bornes de R, qui aurait tendance, en I’absence de
I'amplificateur, a diminuer de la valeur v, se voit simultanément ajouter cette
méme valewr par 'intermédiaire de ’amplificateur. La tension aux bornes de cette
résistance reste donc bien égale & V et le courant qui la traverse reste, pendant
tout le temps de la charge de C, égal 4 V/R.

Remarquons au passage que le gain de I’amplificateur doit étre rigoureuse-
ment €gal a l'unité. En effet, si ce gain est 1égérement supérieur 2 1, la tension aux
bornes de R croit au fur et & mesure de la charge de C, et 'allure de la variation de
la tension & ses bornes affecte celle de la courbe I de la figure VII-18 4. Dans le cas
contraire (G < 1), la tension aux bornes de R diminue au cours de la charge de C
et la variation de tension aux bornes du condensateur est celle de la courbe IIL
Nous disposons donc 14 d’un moyen simple pour agir sur la forme du signal
délivré par le bootstrap.

On congoit que, dans la pratique, la source fournissant le courant de charge
du condensateur n’est pas une pile montée en série avec la résistance R. Le mon-
tage le plus simple et le plus fréquemment utilisé est celui de la figure VII-19 a dans
lequel la tension de charge est fournie au début par la ligne commune d’alimen-
tation a travers la diode D. Dés que la charge est amorcée, la tension de sortie
de ’amplificateur de gain unité est ramenée vers I’entrée de la résistance R a
travers un condensateur de trés forte valeur. De ce fait, la diode D se trouve trés
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rapidement mise en état de non-conduction et ce n’est qu’a partir de la tension de
sortie que se charge C.

La figure VII-19 reproduit en a le schéma de principe d’un tel montage et
en b et ¢ deux montages pratigues.

+V

UJT = 2N1671 2N2646 T1S43 eic
T1 = 2N1711 2N2222 2N3704
T2 = 2ZN2905 2N3702 2N3703

+1avl

390n

500n B2kn

m ~18V

UJT=2N1671 2N2647 T1S43 TyTp= 2N1711 2N2222 T3 T;= (c)
Fic. VII-19.

Dans le premier, I’amplificateur de gain unité est le montage pseudo-Dar-
lington, baptisé « muscleur » par J.P. Oehmichen ; dans le second, on utilise tout
simplement deux émetteurs suiveurs montés en cascade. Ce deuxieme montage est
complété par un étage symétrique du type « paire a longue queue » mettant en
ceuvre des transistors haute tension, ce qui le rend apte a commander directement
le balayage d’un tube cathodique a déviation électrostatique. Dans les deux cas,
le circuit de décharge du condensateur est constitué par un transistor unijonction.

Le montage bootstrap peut se présenter sous une forme quelque peu dific-
rente, bien que le résultat soit équivalent le condensateur est fractionné en deux
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parties mises en série et la réaction positive est appliquée au point milieu de la
chaine capacitive ainsi formée. C’est sur ce principe qu’est basé le circuit de
déviation horizontale pour tube cathodique a déflexion magnétique de la figure
VII-20. Dans ce montage, un transistor unijonction « programmable » (PUT)
dont nous étudierons le fonctionnement un peu plus loin joue le role d’élément de
décharge du condensateur.

+100 V

Bk
( Amplitude)

ol (D13T1
(PUT)

Synchro

15kn  220kn
{Fréquence

c
< O1uF kR’ e /|
LTk <=15kn 2100 eaction
4% T (Lingarité) k=g S60a
Fic. VII-20.
BOOTSTRAP - CHARGE PAR TRANSISTOR A COURANT CONSTANT = ULTRA-

LINEARITE

Le montage que nous décrivons maintenant (fig. VII-21 a) peut étre réellement
considéré comme ultralinéaire puisqu’il est capable d’engendrer des rampes dont
la linéarité est meilleure que 0,05 %,. Il doit cette performance a la combinaison de
trois montages :

— La charge du condensateur C par un transistor 4 courant constant (T) ;

— Un dispositif de compensation du courant, jamais entiérement négligeable,
soutiré par la charge (T,) ;

— Un effet de bootstrap dit 4 la réaction positive obtenue en reliant la base
de T, a I’émetteur de 1’émittodyne T ,.

Essayons d’en approfondir Ie fonctionnement. A 1'origine le transistor T,
assurant la décharge du condensateur est passant et la tension aux bornes de C
est pratiquement nulle. Débloquons T;. Le condensateur va commencer 4 se
charger a.courant constant a travers T, : son courant de charge I. va créer aux
bornes de la résistance R une chute de tension proportionnelle qui, appliquée a
P’émetteur de T, fonctionnant en base commune, agit & son tour sur le courant
de base de T; compensant ainsi le courant I, dérivé par la charge (courant de base
de 1’étage de sortie a collecteur commun T,). Mais I’émetteur de ce dernier tran-
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sistor est reli€ a la base de T, 4 travers la résistance R 5 ajoutant un effet de boot-
strap a la charge a courant constant due a T;.

Ce montage peut étre associé a différents types de circuits de déclenchement
pour ramenel a zéro la tension aux bornes du condensateur et rendre ’ensemble

Transistors: PNP 2N3702

NPN 2N3415
Diodes : ING662

N —— Vee +20V

Trigger
2kn 220n 18kn

—0

oy

[
100us

Sortie 2 <®_‘
e
(

Fréquence
» | ([pente) |
aakn% ; Rs 5Mn |
150pF,
& { | |
Entre __Lj ______
ntree ‘ AMAAA veppo-20V Amplitude
s 0 kn Sortie 1
Vkn 11:100 kn +16V
Vgg®-20V ov—=" | fvbdulationx Vag~—20V
- 100us
Fig. VII-21,

auto-oscillant. Nous en donnons un exemple & la figure VII-21 b. Ici, le circuit
de déclenchement est constitué par un trigger de Schmitt & transistors complé-
mentaires.
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LES CIRCUITS DE DECLENCHEMENT

Ayant ¢tudié dans la premiére partie, les différentes méthodes de charge
ou de deécharge linéaire d’un condensateur, il nous faut maintenant étudier les
circuits capables d’en provoquer I'inversion de charge ou la décharge brutale
dans le cas des générateurs de rampes.

Tous les circuits capables d’assurer cette fonction ont en commun certaines
caractéristiques :

— IIs possédent deux états stables ;

— Le passage d’un état dans 'autre est brutal et correspond généralement
a une zone a résistance négative de la caractéristique ;

— Les seuils de basculement d’un état dans [’autre sont aussi éloignés ’'un
de Pautre que possible de maniére a conférer au signal engendré une amplitude
suffisante.

On peut répartir ces circuits en deux groupes :

— Ceux qui mettent en ceuvre des dispositifs semiconducteurs 2 deux états
stables (diode Shockley, transistors unijonctions « normaux » ou programmables,
thyristors, transistors a avalanche, etc.) ;

— Ceux qui font appel a un circuit a réaction (triggers, comparateurs).

Tous ces dispositifs peuvent étre mis en ceuvre pour la production de signaux
a retour rapide (rampes, signaux en marches d’escalier). Sauf cas particuliers,
seuls ceux du second groupe sont utilisables dans les générateurs de signaux
triangulaires.

Les éléments semiconducteurs a deux états stables

Ces dispositifs sont trés nombreux et une étude compléte nous aménerait
a sortir de notre sujet. Nous passerons assez rapidement sur la diode Shockley
dont les applications dans le domaine qui nous intéresse sont relativement res-
treintes ainsi que sur « ses cousins » le thyristor et le triac, nous réservant pour
une étude plus compléte du transistor unijonction dont les applications sont
nombreuses dans les domaines les plus variés.

-

L.A DIODE SHOCKLEY ET LE THYRISTOR

Nous avons reproduit a Ia figure VII-22, en g, la coupe schématique de cette
diode, également dénommée diode trijonction ou diode quatre couches ce qui
justifie le graphisme — un 4 — utilisé pour la schématiser (e).

Cette coupe schématique peut aisément étre séparée en deux morceaux
constituant, I’un un transistor pnp, 1’autre un npn, ce qui nous conduit au schéma
équivalent a transistors complémentaires de la figure VII-22 c.

Nous constatons que ces transistors sont réunis de telle maniére que le
courant de base de chacun d’entre eux est le courant de collecteur de 1’autre.
Tant que les courants de fuite de chacun des transistors sont trés faibles, le gain
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en courant de la boucle ainsi formeée est trop faible pour que le montage puisse
amplifier. Augmentons progressivement la tension aux bornes de I’ensemble,
Le courant de fuite croit trés lentement jusqu’a ce que le gain de la boucle soit
suffisant pour que s’amorce un phénomeéne de réaction, trés semblable par ses
conséquences au phénomeéne d’avalanche. On obtient une zone a résistance
negative de la caractéristique ; puis 1l y a saturation et 1’élément se présente comme
une simple diode a faible impédance dynamique.

] + o + Ib'} = ICZ +
—— PP 8
B 1
= IS NPN
N2l —
- Sl - =
®

V (Volts) i

Zone a pente
/ negative

Représentation
symbalique

Vv _____ ..
Ip Iy I(mA) @
Fic. VII-22,
+ A
U —
Vp // ’/--' //..-

© 7

by Fic. VII-23.

Réalisons avec cette diode le schéma de la figure VII-23, La tension aux
bornes du condensateur s’éléve selon une courbe exponentielle jusqu’a la tension
pour laquelle s’amorce le phénoméne de réaction (tension de pic V). Si la résis-
tance R a une valeur suffisamment faible pour que le courant qui la traverse
atteigne la valeur de pic (I,,), le phénoméne de réaction s’amorce et le condensateur
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se décharge dans la diode. Si la valeur de R est assez élevée pour que le courant
de vallée I, — qui correspond a une zone de fonctionnement stable — ne soit pas
atteint, lorsque la tension aux bornes de la diode a suffisamment décru, le phéno-
mene de réaction se désamorce et la diode reprend son état non-conducteur. Le
condensateur peut alors se recharger de nouveau et le cycle reprendre.

En vénte, la diode Shockley est rarement utilisée dans les générateurs de
signaux triangulaires a cause de la faible stabilité de son courant de pic en fonction
de la température. Toutefois, nous reproduisons a la fisure VII-24 le schéma
d’un convertisseur tension-fréquence (c’est-a-dire un générateur de rampe asservi
a une tension) mettant en ceuvre une diode Schockley. Il s’agit d’un intégrateur
a amplificateur opérationnel dont le condensateur est périodiquement déchargé
par une diode Shockley. La tension de sortie est une rampe linéaire 4 mieux que
1 % pres, dont I’amplitude varie entre la tension de vallée de la diode (1,5 V
environ) et sa tension de pic (10 V avec la diode utilisée).

Si nous « sortons » la base de 1’un des transistors élémentaires qui constituent
la diode Shockley, nous obtenons un thyristor que nous n’évoquons ici que pour
meémoire, son emploi dans les générateurs de rampes étant assez rare. Nous en
donnons toutefois deux exemples & la figure VII-25 qui présentent I’avantage de
fournir directement des rampes de forte amplitude.

Le montage (@) fournit des rampes négatives déclenchées par un relaxateur
a transistor unijonction complémentaire D 5 K 1. La constante de temps de la
rampe de sortie est définie par le condensateur C, et par le TEC T, monté en
genérateur de courant constant. C’est un triac — genre de thyristor symétrique —
qui joue ici le role d’¢lément de décharge de C,. La fréquence de répétition est
synchronisée par 1’oscillateur & UJT (T, R;, C,;) dont la constante de temps
doit étre trés légeérement inférieure 2 celle du générateur de rampe 2 triac pour
obtenir une bonne synchronisation.

Des rampes positives pourraient &tre obtenues de la méme maniére avec
des thyristors (fig. VII-25 b). Ce n’est que la tension maximale admissible entre
drain et source du TEC qui limite ’'amplitude de la rampe, laquelle pourrait sans
difficulté atteindre 800 a 1000 V lorsqu’il sera possible de disposer de TEC
supportant de telles tensions.

Le transistor unijonction

PRINCIPE DU TRANSISTOR UNIJONCTION

Le transistor unijonction, dénommé « diode double base » 4 sa création,
est essentiellement constitué par un barreau de silicium de type n aux deux extrémi-
tés duquel sont ménagés des contacts purement résistifs. Vers le tiers du barreau
en partant du haut (graphique de la figure VII-26 a) est pratiquée une jonction
pn. Les €électrodes de sortie sont donc les deux extrémités du barreau nommées -
Base 1, B, (celle d’en bas sur le schéma), et Base 2, B, (celle d’en haut : la plus
proche de la jonction), et enfin la connexion partant de la jonction nommée
émetteur.

Donnons ici un petit moyen mnémotechnique utilisé par I’auteur pour se
souvenir tout & la fois du branchement de I'unijonction et de son brochage en
boitier TO 5 : « B, plus », ce qui nous rappelle que la base B, est raccordée au
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Plus de la source et que du cété de la connexion de base 2 il y a quelque chose en plus :
Pergot de repérage (fig. VII-26 5), I’émetteur étant au centre.

Pour savoir comment fonctionne le transistor unijonction, réalisons le mon-
tage dela figure VII-27 a. Tant que la tension d’émetteur est inférieure 4 celle de

Ergot de
SILICIUM reperage EMETTEUR

: Base1
B,
Contacts il
- ohm|ques

- 1|Base2 B 2
EMETTEUR" E _
B4

@ REPRESENTATION
SYMBOLIQUE

@ Fic, VII-26,

OGN+ P - Conductance die a
@ la recombinaisan

des porteurs

Fig. VII-27.

Iendroit du barreau de silicium ot est ménagée la jonction, cette derniére est
polarisée en inverse et ne laisse passer qu’un trés faible courant de fuite. Le
schéma équivalent n’est rien d’autre que celui d’un diviseur résistant avec une
diode prise au point milieu du diviseur (fig. VII-27 5). Lorsque la tension pour
laquelle Ia jonction commence 4 conduire est atteinte (potentiel du point milieu
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du diviseur plus tension de diffusion de la jonction, soit 0,7 V environ), la diode
commence a conduire. C’est ici que les choses se compliquent car I’émetteur
injecte dans le barreau un courant de trous (porteurs minoritaires de ce cot€-ci
de la jonction) lesquels ont une tendance bien connue 4 se recombiner au plus
vite avec des électrons, afin de maintenir la neutralité électrique du barreau. Il
en résulte une diminution spectaculaire de la résistance de la portion du barreau
reliée 3 la borne « moins » de la source, d’oll augmentation du nombre de trous
qui, rapidement, traversent la frontiére de la jonction ; il se produit donc une
nouvelle diminution de la résistance de cette portion du barreau (fig. VII-27 ¢),
et ainsi de suite, jusqu’a ce que la saturation soit atteinte et que 1’allure de la
courbe courant-tension de I’émetteur redevienne celle d’une diode & résistance
dynamique élevée. Tous ces phénoménes sont matérialisés par la courbe de la
figure VII-27 4.

Résumons-nous : tant que la tension de pic (C’est-a-dire celle pour laquelle
la diode d’émetteur commence a conduire) n’est pas atteinte, le courant d’émetteur
est trés faible ; nous sommes dans la zone de blocage. Cette tension de pic dépassée,
la courbe change de direction ; nous sommes alors dans la zone de résistance
négative jusqu’au moment ou la saturation est atteinte. La tension correspon-
dante est la tension de vallée a laquelle s’associe un courant de vallée — de méme
qu’a la tension de pic correspond un courant de pic — puis la courbe reprend
I’allure normale (positive) analogue a celle d’une diode a grande résistance dyna-
mique.

Il nous reste a définir deux termes :

— Le rapport intrinséque désigné par la lettre grecque #, rapport — fixe pour
un UJT donné et ne dépendant que de sa géométrie propre — qui lie la tension
de pic a la tension interbase, c’est-a-dire celle qui existe avant 1’amorgage de la
caractéristique négative entre les deux €lectrodes By ¢t B, ;

— Le courant modulé interbase qui est, par convention, le courant de base 2
pour un courant d’émetteur de 50 mA et une tension interbase de 10 V.

Le rapport de ces deux courants (I, et Iy) définit le gain du transistor uni-
jonction.

Di1rrERENTS TYPES D’UIT

Tous les transistors unijonction ne sont pas réalisés selon le modéle décrit
plus haut ; certains sont du type dit cubigue, d’autres sont obtenus par le procedé
planar épitaxié, le plus répandu pour la fabrication des transistors modernes.
Ce n’est pas ici le lieu de décrire ces différents modes de fabrication.

La General Electrique a sorti, il y a quelques années, un transistor unijonction
complémentaire (fig. VII-28 ), c’est-a-dire dans lequel le barreau est en silicium
p et émetteur doppé n (CUJT : Complementary Unijonction Transistor).
Hormis les polarités de 1’alimentation, cette modification ne change rien au
principe de fonctionnement. Du point de vue de ses caractéristiques, le mode de
fabrication employé (Planar) permet d’obtenir un courant de fuite treés réduit
et une tension de vallée particuliérement faible, ce qui en autorise I’emploi sous
des tensions interbases plus faibles, 5 V au lieu de 10 & 12 V au moins pour les
UJT classiques.
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Le transistor unijonction « programmable » (PUT : Programmable Uni-
jonction Transistor), s’il se comporte comme un véritable transistor unijonction
et peut étre utilis€ dans les mémes applications, n’est nullement réalisé comme
un véritable UJT. Par sa constitution, il se rapproche beaucoup plus d’un thyristor
A symétrie complémentaire. Précisons qu’il est nécessaire de raccorder son élec-

EMETTEUR B2
{ Anode )

82
D
B4
CUJT

U.JTcomplémentaire Cathode B4

RUT
UJT Programmable

@ ®

Fig. VII-28.

trode de déclenchement (qui joue ici le role de B,) au point milieu d’un pont résis-
tant qui lui tient lieuv de résistance interbase. C’est la cathode qui joue ici le role
de B, et "anode celui de I’émetteur (fig. VII-28 ). Du point de vue de leurs carac-
téristiques propres, on peut classer les UJT (classiques et complémentaires) dans
trois grandes catégories :

— Catégorie I : Courant de vallée élevé, tension de vallée moyenne ; utili-
sation en générateurs d’impulsions, circuits de déclenchement de thyristors et
de triacs ;

— Carégorie Il : courant de vallée élevé, faible résistance dynamique : pour
oscillateurs a fréquence élevée, diviseurs de fréquence et temporisateurs de courte
durée ;

— Catégorie I : trés faible courant de pic ; pour oscillateurs & basse et trés
basse fréguences et temporisateurs de longue durée.

LE RELAXATEUR A UJT

Le relaxateur & UJT est 4 la base d’une telle quantité de montages pratiques
gu’il serait possible de leur consacrer un ouvrage de plus de 200 pages. C’est
pourquoi il importe de bien en assimiler le fonctionnement, au demeurant fort
simple. Le schéma en est donné a la figure VII-29 a.

Ne nous occupons pas pour le moment des résistances Ry, et Ry, dont
nous verrons plus tard la raison d’étre.

Le barreau de silicium étant traversé par un courant Igg = VBB/RBB, la
jonction d’émetteur se trouve, par rapport a B¢, 4 un potentiel égal & #Vyzp. Le
condensateur Cy se charge 2 travers la résistance Ry selon une loi exponentielle
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de constante de temps T = R+ Cr. Lorsque la tension aux bornes du condensa-
teur aura atteint la tension de pic de I’UJT, c’est-a-dire 1 Vgg + Vp (Vp, tension de
diffusion de la jonction d’émetteur ~ 0,7 V), la caractéristique Ig = f(Vg)
entrera brusquement dans la zone & pente négative ; par suite, la résistance vue
par Cyp de trés grande qu’elle était (elle correspondait au faible courant de fuite
de la jonction) deviendra trés petite : le condensateur se déchargera donc brusque-
ment dans la jonction, polarisée en direct, de 1’émetteur et ne trouvera pour
limiter son courant de décharge qu’une faible résistance : celle de la portion du
barreau soumise au phénoméne de résistance négative (fig. VII-29 b). Si la résis-
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FREQUENCE D'OSCILLATION

Stabilisation du point de pic en

1 fonction de la température
F =
RT-CT-Lag{—11 —) Ry=KRgg AVBB  0LLK O]
Fic. VII-29.

tance Ry est assez faible pour permetire le passage d’un courant plus grand ou
égal au courant de vallée de 1°UJT, le circuit demeure dans le méme état. Mais
si on a pris soin de choisir une résistance de valeur telle que, le condensateur une
fois déchargé, le courant de vallée ne puisse se maintenir, 'UJT se désamorce
et la jonction d’émetteur retrouve la polarisation en inverse qu’elle avait & I’origine.
Le condensateur C; peut donc se recharger et le cycle recommencer.

Quel est le r6le des résistances Ry, et Ry, ? Rg,, que nous calculerons plus
tard, a pour rdle principal de stabiliser la fréquence d’oscillation en fonction
de la température. Dans les montages simples destinés a fonctionner a tempé-
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rature constante, ou ne réclamant pas une excellente stabilité en fréquence, cette
résistance peut étre omise sans dommage.

Le role de Ry est double : limiter le courant d’émetfeur d’une part, et dans
les montages destinés a la production d’impulsions bréves — qui sont les plus
fréequemment utilisés — recueillir a ses bornes les impulsions positives de sortie.
Ajoutons qu’il est également possible de recueillir des impulsions négatives aux
bornes de Ry,.

Nous avons reproduit, a la figure VII-29 ¢, les allures des différents signaux
obtenus aux principaux points du montage.

A ce sujet, il parait intéressant de remarquer que, si la mesure a I’oscilloscope
des impulsions recueillies sur B; et B, ne pose aucun probléme, dans certains
montages, en particulier les montages & basse ou trés basse fréquence équipés de
transistors unijonction a tres faible courant de pic et d'une résistance Ry de valeur
élevée (0,5 ML), la sonde de I’oscilloscope peut perturber gravement, a cause du
courant qu’elle dérive et gui est du méme ordre de grandeur que le courant de
pic, le fonctionnement du montage. Nous avons vu des montages, qui oscillaient
normalement tant qu’aucune mesure n’était effectuée sur I’émetteur de 1I'UJT,
décrocher des que I'oscilloscope équipé d’une sonde 10 ME} - 7 pF, était branché
au point E.

CALCUL DES ELEMENTS DU MONTAGE

Fréquence d’oscillation

1. Valeur approchée : le rapport intrinseque (1) de la plupart des UJT se
situe entre 0,5 et 0,8. Sachant que la constante de temps RC d’un circuit a résis-
tance et condensateur est égale au temps que met le condensateur pour se charger
a une valeur égale a 0,63 fois la tension d’alimentation. On peut écrire, en premiére
approximation et pour « dégrossir » un montage dans lequel la résistance Ry
est ajustable, que la période d’oscillation est trés voisine de la constante de temps
R, Cy et par conséquent que la fréquence F =~ 1/R4-Cr.

2. Pour un calcul plus rigoureux on utilisera la relation :

F ~ L

Ry Cy Logl—ig

Notons que pour utiliser cette relation en toute rigueur, il est indispensable
de connaitre # avec précision ce qui est rarement le cas. En effet, les construc-
teurs donnent les valeurs extrémes de ce parameétre : 0,47 < 5 < 0,62 par exem-
ple ; mais pour un montage particulier et unique on peut prendre soin de mesurer
ce parameétre.

En ce qui concerne le cas, qui nous intéressera plus particuliérement dans
cet ouvrage oul, afin d’obtenir une rampe linéaire, on remplace Ia résistance R
par une source a courant constant, nous avons vu au paragraphe traitant de ces
sources, comment on calcule la durée de la rampe en nous appuyant sur le schéma
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de la figure VII-7. Pour les fréquences assez basses pour que le temps de retour
de la rampe soit négligeable la fréquence sera donnée, pour les montages auto-
wscillants, par la relation bien connue :

F =1

" Aux plus hautes fréquences il y aura lieu de tenir compte pour le calcul
de la fréquence du temps de retour de la rampe qui peut atteindre quelques
microsecondes.
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Fic. VII-30.
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Toutefois il est une astuce qui permet d’accélérer le temps de retour : elle
consiste & court-circuiter le condensateur au moment de la décharge au moyen
d’un transistor normalement bloqué et qui passe a I’état saturé sous I'influence
de I’impulsion positive qui prend naissance aux bornes de la résistance Ry;.
Afin de limiter le courant qui traverse ledit transistor, en particulier dans les cas
ot la capacité C; est de forte valeur il y a lieu d’introduire une résistance de quel-
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ques dizaines d’ohms en série avec le collecteur. Deux configurations sont pos-
sibles (fig. VII-30) personnellement nous préférons celle du montage () dans
lequel le « point bas » de la rampe est plus prés de la masse — c’est le Vg «u¢
du transistor — alors que dans le montage (@) la chute de tension aux bornes
de Ia résistance de protection vient s’ajouter a la tension de saturation du
transistor.

Conditions d’oscillation

Nous les avons déja définies plus haut en précisant que pour que le montage
oscille il faut que le courant fourni par la résistance R ne puisse atteindre la
valeur du courant de vallée. Un peu plus loin nous remarquions que, si une partie
du courant transmis par cette résistance est du méme ordre de grandeur que le
courant de pic dérivé par la sonde de 1’oscilloscope, le montage cessait d’osciller.
Nous en déduisons que le courant qui traverse R, doit étre compris entre les
valeurs du courant de pic et du courant de vallée ce qui peut s’écrire :

VBB _VP o |
Conditions Ry ;
d’oscillation Vgg— Vv 2K
Ry

Dans le cas d’emploi, pour charger le condensateur, d’une source a courant

constant, il faudra que :
I <I<ly

pour qu’une oscillation puisse s’entretenir.

Stabilisation du point de pic

Le parametre du transistor unijonction le plus sensible a la température
est la tension de diffusion de la diode d’émetteur, le rapport intrinséque ne variant
pratiquement pas avec celle-la (ni du reste avec la tension d’alimentation). Le
point de pic, pour lequel 1’UJT s’amorce étant €gal & # Vg +Vp, ce sont les
variations de V qu’il faut compenser. C’est le role de la résistance Ry, car la
résistance interbase augmentant avec la température, la chute de tension aux
bornes du barreau va également croitre avec ce paramétre et compenser la dimi-
nution de V. La formule qui permet de calculer Ry, en fonction de la résistance
interbase Ryy est :

Rps = K Rpp/Vatim-

Attention ! 11 est important de ne pas confondre V,;;,, avec Vgg qui est la
tension présente effectivement aux bornes du barreau, et c¢’est en jouant sur les
variations de cette derniére tension (du fait de la présence de Ry,) que I’'on com-
pense les variations de V.

La valeur de K peut varier entre 0,4 et 0,7. Si le montage est appelé & fonc-
tionner dans toute la gamme des températures permises (—60 a 140 °C) on
prendra K = 0,7 valeur avec laquelle la stabilité en température sera de ["ordre
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de 43,5 9%. Pour une gamme plus restreinte (—40 a 100 °C), on pourra prendre
0,4 et on obtiendra une stabilit¢ de +2 9. Avec une résistance Ry, ajustable,
et dans la gamme de 0 & 100 °C, il est possible, par un réglage judicieux de cette
résistance, d’obtenir une stabilité meilleure que 0,25 %.

Modes de synchronisation

Comme tous les oscillateurs 2 relaxation, le relaxateur 4 UJT se synchronise
bien sur un signal extérieur. On a le choix entre trois possibilités :

— Faire atteindre la tension de pic prématurément en appliquant des impul-
sions positives a I’émetteur ;

— Diminuer la tension interbase soit en appliquant des impulsions négatives
a la base B,, soit en appliquant des impulsions positives a la base B;.

Quelques montages pratigues

L’un des inconvénients du relaxateur a transistor unijonction est que la
rampe produite « sort » a haute impédance. Par ailleurs nous avons vu que ce
qui limite son emploi du coté des fréquences basses est que le courant de charge
du condensateur doit obligatoirement étre supérieur au courant de pic de 1"UJT.
On peut trés bien palier d'un seul coup a ces deux inconvénients en faisant
appel 2 un transistor 4 effet de champ monté en drain commun et placé entre
le condensateur et ’émetteur de I'UJT. 1 faut alors obligatoirement faire appel
a un transistor auxiliaire (voir ci-dessus) pour décharger le condensateur. Le
signal de sortie est alors prélevé sur la source du TEC (fig. VII-31 a).

+24Y

* o
% 6804L 1,Sh91% s

1 2N525

T3
2N26LB
T1

(@——« 106 Z4

J- S- i
L T T2 2N3391 ik

; 39K

# mg;p : J ww =10V
Générateur ggncstigl;_.atnt @ @

Fig. VII-31.

Le montage bootstrap peut également étre utilisé par la charge du conden-
sateur, nous en avons vu un exemple a la figure VII-20, nous en donnons un
autre exemple a la figure VII-31 b.
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En chargeant le condensateur C d’un relaxateur & UJT non plus en continu
mais au moyen d’impulsions positives on peut obtenir un signal en marches

d’escalier.

La figure VII-32 g donne le schéma de principe de ces montages : le conden-
sateur Cy est chargé, a travers une diode a trés faible courant inverse, a ’aide
d’impulsions qui peuvent trés bien &tre des arches de sinusoide. La tension s’¢léve
donc aux bornes de ce condensateur par palliers, dont le nombre dépend de
I'amplitude des impulsions d’entrée, ainsi que de la constante de temps Ry Cr.

3040

I
_rIrJ'
2N16718 Jﬁ :
16P2 R I
 /10ke "
T (U N N (N S VO . SO
e

9 0
0= 5 0

Fic. VII-32.

Ce montage présente ’inconvénient, du fait de la charge exponentielle du
condensateur, de fournir un signal dont les marches ne sont pas de hauteur égale,
les derniéres étant assez « tassées » (fig. VII-32 b) ; de ce fait, utilisé en diviseur
de fréquence, il risque de provoquer des incertitudes pour les rapports €leves
de division, Par exemple, un diviseur, réglé pour un rapport de dix, risque, de temps
en temps, de déclencher pour neuf ou onze impulsions d’entrées.

D’autre part, le prélévement de la tension en marches d’escalier doit &tre
effectué sous impédance élevée. Ces deux inconvénients sont évités en ayant
recours A une charge du condensateur & courant constant afin d’obtenir des mar-
ches de hauteur réguliére et par I’emploi de montages du type bootstrap (fig.
VII-33 a et b) ou 2 un TEC en drain commun (c) pour le prélévement de la tension
en escalier.

Le montage de la figure VII-34 est un générateur de signaux triangulaires
basé sur un principe analogue a celui du générateur de rampes de la figure V1I-31 a.

Le condensateur C est chargé a courant constant par le transistor T,;. La
tension aux bornes de ce condensateur est reproduite sur I’émetteur du transistor
T, monté en collecteur commun. Lorsque cette tension atteint la tension de pic
de 1’UJT, ce dernier s’amorce, donnant naissance aux bornes de sa résistance
de base 1, a une impulsion positive qui, appliquée a la base de T, agissant comme
un interrupteur, ferme le circuit de décharge a courant constant T,. Si ’on prend
soin de régler le courant de ce second transistor sur une valeur double de celle
du courant fourni par T, le signal de sortie est un triangle symétrique. Lorsque
la tension aux bornes de C a suffisamment décru pour que I’UJT cesse de conduire,
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le transistor-interrupteur T; cesse également de conduire et le processus de
charge reprend, Le cycle se poursuit alors comme indiqué initialement.

L’unijonction programmable (PUT) peut également étre utilisé comme
élément de décharge du condensateur. Il présente 1’avantage d’avoir un temps
d’amorgage beaucoup plus court que I'UJT (80 ns typique) et d’admetire un
courant beaucoup plus important. Ces deux facteurs combinés permettent d’obte-

Générateur Generateur
de courant de courant +12V
de décharge de charge
[ |
|
|
26 Ta |
( E) 1148 UJT
) 2N494
\o¥ 11485
I, = |2I4 S_O}Iltle
-=+9V
C— 22kﬂ | b o
3nF | § ; | ]‘\/fxar_w
et
1485 jogy [F B
b |

Interrupteur Etage % Déclenchement
de couplage 5

Fic. VII-34.

nir des temps de retour beaucoup plus brefs, surtout si, de plus, on raméne le
montage a zéro au moyen d’un transistor bipolaire. En effet, ce qui limite la fré-
guence maximale d’oscillation des PUT, c’est leur temps de désamorgage. Ce
dispositif étant en quelque sorte un thyristor inversé, il présente le méme temps
de désamorgage, soit environ 20 us, ce qui limite sa fréquence d’oscillation aux
environs de 10 kHz, Une remise & zéro par transistor bipolaire, en dérivant une
grande partie du courant de décharge du condensateur, permet de porter cette
fréquence a 100 kHz environ.

Nous donnons a la figure VII-35 deux schémas d’utilisation du PUT dans des
générateurs de signaux. Le premier a n’attire aucun commentaire particulier, Le
second b est un ingénieux générateur de signaux triangulaires symétriques (temps
de montée et de descente égaux\. Il fonctionne par juxtaposition de dents de scie,
au moyen d’un pont constitué par les diodes D et D, et les résistances Ry et R,.
Une dent de scie est engendrée par le relaxateur a PUT et sa complémentaire est
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obtenue au moyen d’un déphaseur par transistor A effet de champ. La sortie
&tant a haute impédance, il faut lui adjoindre un étage de sortie par TEC, monté
en drain commun si on désire la diminuer.

Les circuits de déclenchement 2 réaction : comparateurs et triggers

On peut résumer le schéma d’un générateur de signaux triangulaires au
moyen du synoptique de principe de la figure VII-36. Un trigger, command¢ par la
tension de sortie d’un intégrateur, fournit deux niveaux de tension qui peuvent
&tre ou non symétriques par rapport A la masse. Ces signaux, réinjectés a 1’entrée
de I’intégrateur, provoquent la charge et la décharge linéaire du condensateur.
Nous verrons un peu plus loin que les tensions de charge et de décharge du conden-
sateur peuvent étre fournies par une source extérieure et étre commutées par
un systéme de portes analogiques commandees par la sortie du trigger. On dispose
ainsi de la possibilité de commander la fréquence d’oscillation par une tension
et, de ce fait, d’en obtenir la modulation en fréquence.

1 AV

L
Integrateur, Trigger |
% |

Charge !i eaire de_C__ _+V

s

Fd i
Fd s

Seuils de

basculement
. du trigger
N\

\
b3 -—
AL — ......\:\_ V

Décharge lingaire deC @

Fic. VII-36.

: Quel que soit son mode d’utilisation, un bon trigger pour générateur de
signaux triangulaires doit avoir les deux qualités suivantes :

— 11 doit présenter des seuils de commutation aussi ¢loignés que possible de
maniére a obtenir une amplitude de signal suffisante ;

— Il doit fournir un signal de sortie aussi proche que possible du carré
parfait ;. temps d’inversion aussi bref que possible (un temps d’inversion trop
long se- traduisant par un arrondissement des sommets des triangles) et une
absence totale de surtension (overshoot) ce défaut se traduisant, au niveau du
triangle par un petit décrochement & proximité des sommets, du plus mauvais
effet (fig. VII-37).
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Ces deux conditions mettent hors jeu le classique trigger 4 deux transistors
couplés par les émetteurs dont les seuils de basculement sont généralement trop
rapprochés pour fournir des signaux triangulaires d’amplitude suffisante. De
plus, les temps de montée et de descente des signaux fournis par ce montage sont
souvent trés différents. Par ailleurs, si 'impédance de sortie d’un intégrateur du
type « Miller » est généralement faible, il en va tout autrement des montages a
charges par transistor & courant constant. Ces montages doivent étre suivis par
des triggers & haute impédance d’entrée, ce qui n’est généralement pas le cas
pour le trigger classique.

/i !\ I*] Fronts trop
| | lents
| |

Sommets
arrondis

®

‘ ‘ | Overshoot

Decrochement
des sommets

®

| I Carre parfait
Triangle sans
\/\/ defavt

Fic. VII-37.

Au moyen de quelques perfectionnements (augmentation de I'impédance
d’entrée et éloignement des seuils de commutation) il est cependant possible

de conférer 4 ce montage les qualités nécessaires 4 son emploi dans les générateurs
de triangle.

Nous en voulons pour preuve les deux schémas de la figure VII-38. Dans le
premier () prévu pour fonctionner dans la gamme des basses et trés basses fré-
quences (0,01 Hz a 400 Hz environ), 1’augmentation de I’impédance d’entrée du
trigger est obtenue en ramenant les émetteurs au point milieu d’un pont de résis-
tances relativement élevées par rapport 2 celles de charge des collecteurs. Les
seuils €loignés et le basculement rapide sont obtenus par le choix des faibles valeurs
des résistances de collecteur et le rapport assez élevé (4/1) de ces valeurs. L’inté-
grateur est un Miller qui met en ceuvre un amplificateur 4 courant continu 2 trois
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étages : un collecteur commun d’entrée (haute impédance d’entrée), un étage
de gain monté en émetteur commun, et un collecteur commun en sorfic pour
obtenir une basse impédance de sortie.

Plus élaboré, le second montage (b) fournit un signal triangulaire symeétrique
par rapport 4 la masse de +2,5 V environ. Il met en ceuvre un dispositif de
charge et de décharge du condensateur C par scurces a courant constant équipees
de transistors complémentaires (fig. VII-8).

Le trigger mérite de retenir toute notre attention. Nous y trouvons, en entrée,
un pseudo-Darlington a transistors complémentaires pour une haute impédance
d’entrée. La version a transistors complémentaires a été choisie parce que, dans
ce montage les Vg des transistors se compensent ; la résistance de charge des
émetteurs du trigger est remplacée par une source a courant constant dont le
réglage (potentiométre de 15 kQ)) détermine a la fois I'amplitude du triangle et
sa symétrie par rapport & la masse (avec les valeurs du schema, ¢’est pour une
amplitude de 5 V de créte a créte qu’est obtenue la meilleure symétrie tant par
rapport a la masse que du point de vue temps de montée et de descente). Pour
obtenir un temps d’inversion bref du signal carré de sortie, ainsi qu’une absence
totale d’ « overshoot », ce signal est écrété & =+ 10 V par un transistor fonctionnant
en inverseur avec une tension d’émetteur inférieure 4 la tension générale d’alimen-
tation du montage (écrétage des alternances négatives), les alternances positives
étant écrétées au moyen d’une diode ramenée a +9.4 V (pour tenir compte des
0,6 V de chute de tension aux bornes de ladite diode). Cette disposition ayant de
plus I’avantage de diminuer le temps de descente du signal par saturation évitée
du transistor de sortie. Il est 4 noter, au passage, que ce mode d’écrétage est bien
supérieur 4 celui mettant en ceuvre des diodes Zener, montées téte-béche, dont
la capacité de jonction non négligeable ralentit les temps de montée et de descente
du signal. Ce montage est capable de fournir des signaux triangulaires remarqua-
blement « propres » dans une gamme étendue de fréquences (0,01 Hz a 200 kHz
environ).

L’amplificateur opérationnel peut éire aisément utilisé comme trigger, avec
les avantages suivants :

— Les seuils de basculement sont obligatoirement symétriques par rappoit a
la masse et peuvent &tre €loignés 1'un de I'autre dans de grandes proportions.
C’est le rapport de division du pont résistant de réaction qui détermine les valeurs
de ces seuils.

... Mais, malheureusement, avec les inconvénients ci-dessous :

— Les amplificateurs opérationnels & faible prix ont généralement un « slew
rate » assez faible qui limite la fréquence maximale d’oscillation. Nos essais
nous ont prouvé que cette fréquence se situe vers 10 a 20 kHz pour le 741 et 40 a
50 kHz pour le 709, 11 faut alors utiliser des amplificateurs a « slew rate » élevé
(715 par exemple) dont le prix, bien qu’encore abordable, est cependant prohibitif
pour une réalisation économique.

Le signal de sortie du trigger devant étre en phase avec le signal triangulaire,
on dispose de différents moyens d’attaque de P’intégrateur :

— Attaquer ’entrée non-inverseuse de ’amplificateur opérationnel, monté en
trigger, a travess une résistance qui forme avec celle de réaction le pont diviseur
d’ajustage des seuils (fig. VII-39 a) ;
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entrée inverseuse a travers un amplificateur

— Attaquer le trigger par 1’
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FiGc. VII-40.

Nous reproduisons 2 la figure VII-40 deux montages pratiques correspon-

dant aux deux premiers procédés.
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Le premier est un générateur modulable en fréquence au moyen d’une
tension extérieure variable entre 0,1 et 10 V, ce qui donne un rapport des fréquences
extrémes de 1/100. Cette tension est appliquée a I'entrée d’un premier amplifi-
cateur opérationnel monté en suiveur pour I’adaptation d’impédances. Un second
amplificateur inverseur, a gain unité, permet d’obtenir une tension de méme
valeur que celle d’entrée mais de polarité opposée. Deux étages a collecteur
commun sont montés en tampon entre les sorties de ces deux amplificateurs
opérationnels et le dispositif de commutation a diodes commandé par la sortie
du trigger. La tension de sortie de celui-ci étant supérieure en valeur absolue
(£ 12 V) & celle de modulation (+ 10 V au maximum), lorsque la sortie du trigger
est & +12 V la diode correspondant au +0,1 a 10 V est bloguée, celle gqui est
raccordée au —0,1 & 10 V conduit et c’est cette tension qui apparait 4 ’entrée
de 'intégrateur.

Le second montage (b) met en ceuvre deux écréteurs par amplificateurs
opérationnels montés en cascade pour 1’obtention du signal carré. Une résistance
de réaction Ry rameéne une fraction de signal de sortie du second a I'entrée du
premier pour accélérer le basculement d’un état dans lautre. Cest le taux f
de la tension de sortie du trigger, prélevée sur le curseur du potentiometre R
qui, pour une valeur donnée de la constante de temps R-C, détermine la fréquence
d’oscillation du montage. Avec les valeurs du schéma, les fréquences obtenues
s’échelonnent, en trois gammes, entre 0,1 et 1 000 Hz. Cette fréquence est donnée

par la relation :
f = g/4 R-C.

L’amplificateur différentiel, associé a un circuit de réaction, peut également
étre utilisé pour provoquer I’inversion de la polarité de la charge du condensateur.
C’est, par exemple, le cas pour le montage de la figure VII-41, essentiellement
constitué par deux transistors (T3 et T,) montés en paire 4 longue queue et
alimentés en courant constant par le fransistor T, (un 2N3643) ; le transistor
de sortie T, constitue avec le transistor complémentaire T, un circuit a réaction.
La charge et la décharge a courant constant du condensateur est assurée par les
deux transistors a courant constant T, et T; dont le second absorbe un courant
moitié de celui fournit par T,. La tension de référence de 1’amplificateur différentiel
est fournie par le diviseur constitué par la résistance Ry et I'ensemble R3-Rs
(potentiomeétre 5 kQ pour réglage d’amplitude et résistance talon de 2,2 k().
Supposons qu’a ’origine T, et T, soient conducteurs ; la tension de sortie est :

15 V (Rs+R2)
V =
g AR, R,

Le transistor a courant constant T est conducteur et la tension aux bornes du
condensateur s’éléve jusqu’a -+ V. Lorsque cette tension est trés légerement
dépassée, ’état de ’amplificateur différentiel s’inverse ; inversion qui est accélérée
par le phénoméne de réaction di au couplage de T, et T,. Le fransistor 4 courant
constant T, va cesser de conduire et le condensateur se décharger a travers Ts.
Si ’on a pris soin de bien régler le courant de T a une valeur exactement égale a
la moitié de celle du courant fournit par Ty, on obtient un signal triangulaire
parfaitement symétrique. Ce montage présente 1’inconvénient de ne pouvoir fonc-
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ttonner qu’a fréquence fixe, aucun moyen simple n’étant prévu pour un réglage
fin de la fréquence. Par commutation du condensateur C, il est capable de fonc-
tionner entre 0,01 Hz et 200 kHz.
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L7k 56kn
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B “~[1IN752A
Symetrie (5,6Y)
e kLY
Fic. VII41.

Trés performant, bien qu’économique, le montage de la figure VII-42 mérite
de retenir toute notre attention. Le condensateur C est chargé et déchargé a cou-
rant constant alternativement par les transistors T, et T4 faisant chacun partie
d’un amplificateur différentiel ; ces deux transistors se commandent récipro-
quement.

Supposons qu’a l’origine T soit conducteur ; sa résistance de collecteur
étant également celle de base de T,, ce dernier fonctionne a courant constant et
charge le condensateur C, selon une polarité positive. Pendant ce temps, T; et
T, sont blogués. Lorsque la tension aux bornes du condensateur atteint :

Vu = Vg1 +Vpe+Vps-
Vg : potentiel de ’émetteur de T fixé par la chaine de résistances, Rg, Rg, R .
Vpge : tension base-émetteur de T,.

Vps : tension de diffusion de la diode D,

le transistor T, se met & conduire, créant aux bornes de R une chute de tension
qui rend T; conducteur tandis que le front de montée de I'impulsion négative
ainsi engendrée, transmis a travers C, a la base de Ts, provoque simultanément
le blocage de ce transistor. Maintenant 1’état est le suivant : T3 et T conducteurs,
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T, et T blogués. Le condensateur C; va donc se décharger a courant constant
a travers T jusqu’a ce que la tension 2 ses bornes atteigne Vg = Vg, + Vs + Vg
ce qui provoque une nouvelle inversion du courant dans le condensateur. C’est
la tension aux bornes de I’ensemble de résistances R, +R; qui détermine la
fréquence d’oscillation du montage. On peut donc faire varier cette fréquence
en agissant sur la valeur de ’une des résistances de la chaine R,;, R,, R3, R,
en I'occurrence sur celle de R,. Le montage oscille tant que les tensions de base
V, et V, des transistors T5 et Ts sont respectivement plus grande que Vg, et
plus petite que Vg, (et réciproquement dans l’autre phase du basculement). Le
role des diodes D, 4 D, n’est autre que de compenser les variations des Vgg
des transistors des amplificateurs différentiels et assurer au montage une bonne
stabilité en fonction de la température. L.’amplitude du signal de sortie est déter-
minée par la chute de tension aux bornes de Rgy. On dispose donc 1a d'un moyen
d’ajuster cette amplitude, mais malheureusement ce réglage agit également sur
la fréquence. Avec les valeurs du schéma, le montage oscille entre 0,01 Hz pour
R, = 500 kQ et C; = 1000 pF et 2 MHz pour R, = 0 et C; = 100 pF.

Nous avons personnellement réalisé le montage avec des transistors discrets :
2N2222 pour les npn et 2N2907 pour les pnp, soigneusement apparies. Il
s’est révélé d’un fonctionnement trés sr et d’un réglage trés souple. Ces transistors
ayant une fréquence de coupure inférieure a celle offerte par ceux du montage
original, nous sommes parvenus, avec des tensions d’alimentation de +12 V
et R, réglée pour une tension de sortie de +5 V, a le faire osciller entre 0,1 Hz
pour C; = 220 uF et 200 kHz pour C; = 2,2 nF. Notons que le point ou est
ramené le pied de C,(+ Ve, —Vee ou masse) est tout a fait indifférent.
L’avantage qu’il y a & ramener ce condensateur au — Vgg ou au + V¢ est que,
dans les deux cas, il est trés possible, pour les fréquences trés basses, d’utiliser
des condensateurs « chimiques » polarisés — a faible courant de fuite naturelle-
ment (tantale).

Contrairement aux autres montages, celui-la ne délivre pas de signaux
carrés de grande amplitude, ceux recueillis aux bornes de R; ou R, n’ayant pas
une amplitude supérieure a 1 V de créte 4 créte. Ce n’est pas un réel handicap ;
et, dans un générateur de fonctions, cela peut méme étre un avantage puisque,
par I'emploi d’un trigger a seuil de basculement réglable, on peut obtenir des
signaux rectangulaires & rapport cyclique réglable entre 1 et 99 %. A noter
toutefois que le trigger doit présenter une haute impédance d’entrée (entrée par
collecteur commun ou FET).

Derniére remarque concernant ce montage, la sortie s’effectuant a haute
impédance, il est souhaitable de le coupler aux étages suivants a travers un ¢tage
a haute impédance d’entrée. Notre choix s’est porté sur le montage « compound »
baptisé « muscleur » par J.-P. Oehmichen. Ce montage présente de nombreux
avantages

— Impédance d’entrée de 1’ordre de 3 MQ ;

— Réglage a volonté du gain, par le jeu de R, & une valeur exactement égale
4 1’'unité ou bien compensation exacte du décalage (offset) introduit par le Vg
du transistor d’entrée.

11 est nécessaire, lorsque la source ou la charge présentent une forte compo-
sante capacitive — et c’est ici le cas — d’insérer une résistance de quelques dizai-
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nes de kiloohms en série avec ’entrée pour en éviter la tendance & 1’oscillation en
trés haute fréquence.

Nous avons également apporté une légere amélioration au montage original
pour en permettre la commande par une tension (modulation en fréquence)
qui présente I’avantage de remplacer le potentiométre de réglage de fréquence
de 500 k2 — difficile & trouver et, de plus, fort cher lorsque I’on désire une linéarité
de sa courbe a mieux que 1 9, — par un modele bobiné de quelques kiloohms,
beaucoup moins cher pour la linéarité souhaitée.

8
ot Voo
; COMPARATEUR N°1
GENERATEUR i
DE COURANT N 1
l A
10
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l_?ﬁ
b e
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GENERATEUR
DE COURANT N~ 2 FLIP-FLOP
11
L o — V ou masse
- CONVERTISSEUR
AMPLIFICATEUR AMPLIFICATEUR TRIANGLE/SINUSOIDE

)
ni M e

Fig. VII-435b.

Cette amélioration consiste en le remplacement du potentiométre précité
par un transistor fonctionnant en source de courant et commandé par la tension
de sortie d’un amplificateur opérationnel monté en suiveur de tension (fig. VII-
42 ¢).

Depuis une date assez récente, il a été mis sur le marché des circuits intégrés
faisant fonction de générateur de signaux triangulaires, ils comportent générale-
ment en plus un conformateur qui les rend aptes a produire également des signaux
sinusoidaux.

Nous reproduisons a la figure VII-43 les schémas de la partie « Générateur
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de signaux triangulaires » de deux de ces circuits. Le premier (@) (XR-205 Exar)
met en ceuvre un multivibrateur a couplage par les émetteurs dont les résistances
d’émetteurs ont été remplacées par des sources 4 courant constant. Les signaux
recueillis sur les émetteurs sont des rampes complémentaires qui, associées au
moyen d’un amplificateur différentiel — non figuré sur le schéma — reconstituent
un signal triangulaire.

Le second (&) est le synoptique du circuit intégré 8038 Intersil. II comporte
deux sources a courant constant qui chargent et déchargent alternativement le
condensateur Cp. La tension aux bornes de ce dernier est mesurée par deux
comparateurs dont les sorties commandent le basculement d’un bistable chargé
d’assurer la commutation des sources & courant constant. Le schéma de principe
de ce générateur est reproduit & la figure VII-43 c.

ANNEXE

Oscillateur “¢ Sinus-Cosinus *’ triangulaire

Nous relevons dans le numéro de novembre 1978 d’Electronics le schéma,
que nous reproduisons & la figure VII-44, d’un oscillateur carrés-triangles four-
nissant des signaux déphasés de 7t/2. Il est constitué par deux montages classiques
Intégrateur-Comparateur (voir figure VII-36) qui « se mordent la queue ». 1l met
en ceuvre un quadruple ampli. op. (un TL 084 Texas Instruments doit &tre parfait
dans ce genre d’usage: étant un « BiFet » il présente une impédance d’entrée
trés élevée). L’examen du schéma et du diagramme de fonctionnement qui I’accom-
pagne nous semble suffisant pour en saisir le fonctionnement.

La fréquence d’oscillation est donnée par la formule :

1

U= g

ou I'on a: R =R, = R; et V,: tension d’alimentation du montage.
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CHAPITRE VIII

CONFORMATEURS DE SIGNAUX

Partant d’une onde triangulaire symétrique il est possible d’obtenir différentes
courbes représentatives de fonctions mathématiques simples : sinusoides, arcs
de paraboles, arcs d’exponentielles, etc.

Deux types de méthodes peuvent étre mises en guvre :

— par approximations successives au moyen de segments de droites a ’aide

de réseaux a résistances et diodes ;
— en utilisant ’allure particuliére de la caractéristique d’¢léments semi-

conducteurs tels que diodes, transistors bipolaires ou transistors & effet de champ.

Notons pour mémoire qu’une onde carrée ou triangulaire peut €ire ramence
4 une sinusoide de méme fréquence au moyen de filtres (actifs ou passifs)
(fig. VIII-1).

Bien que logiquement ils auraient leur place dans ce chapitre, nous ne traite-

rons pas ici des circuits dérivateurs et intégrateurs que nous supposerons bien
connus du lecteur et qui de toute maniére peuvent entrer dans la catégorie des

filtres (1).
FILTRE
! ’ ' ’ ——PASSE_—N\

! l -BAS
I ¢
ot
Vs A
i
I
F’ent(bmdBloctave/
]
|
|
| .
I -
fy = 1t
Fig. VIII-1.
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Conformateurs a réseaux de diodes

Prenons pour exemple la courbe de Ja figure VIII-2 elle peut étre synthétisée

au moyen de segments de droites — tangentes ou sécantes de pente judicieusement
calculées.

Points de
cassure

Fic. VIII-2.

Comment obtenir ces segments de droites ? Le schéma de principe le plus
simple est celui de la figure VIII-3. Faisons croitre linéairement la tension d’entrée

€., tant que la tension de polarisation de la diode D, n’est pas atteinte la tension
de sortie sera :

_Rs
R. 1R

C = C,

Re
L -4
h
D-| Dz D3
€e R1 R2 R3 %RS €s
Eq Ez Ez

I i 1
Fig. VIII-3.

lorsque la tension desortie atteindra E; 4V (Vp, chute de tension directe aux
bornes de D,) une fraction du courant qui traverse R, sera dérivée dans la résis-

[
Cat
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tance R,, la pente de variation du courant dans la résistance R, en fonction de
Ia tension d’entrée e, va croitre. Il en ira de méme lorsque la tension du point A
atteindra le seuil de commutation des diodes D, puis D, etc. Si les diodes com-
mutaient brutalement (passage immeédiat de I'état bloqué a 1’état passant) la
courbe synthétisée serait affectée de cassures brusques. En fait on sait que la courbe
tension-courant d’une diode suit, au début de la conduction une loi logarithmique,
ce qui a pour effet d’atténuer 1’effet de ces cassures. Aussi, par un choix judicieux
des points de raccordement des segments de droites €lémentaires, parvient-on a
s’approcher de la courbe idéale recherchée avec une bonne approximation.
L’erreur entre la courbe désirée et celle synthétisée est généralement donnée en
pourcent de I’étendue de I’échelle de sortie et peut étre représentée au moyen d’une
courbe du genre de celle de la figure VIII-4. Il est évident que la courbe synthétisée

Vs A Tension de
Erreur cassure

S L T

Approximation
e

Erreur Fonction

A [ desiree

Fic. VI1lI-4.

se rapprochera d’autant plus de I’idéal que le nombre de points de cassure sera
plus important et qu’ils seront répartis plus judicieusement le long de cette courbe :
il vient naturellement a 1’esprit que lorsque la courbe a reproduire comporte une
partie fortement incurvée suivie ou précédée d’une région se rapprochant plus de la
droite, les points de cassure seront plus serrés dans la partie incurvée que dans la
zone quasilinéaire. C’est bien ce que ’on remarque sur la figure VIII-2.

On congoit aisément que lorsque la courbe a synthétiser comporte des varia-
tions — symétriques ou non — par rapport au potentiel zéro (cas d’une sinusoide
par exemple) il y aura lieu d’utiliser deux conformateurs montés en parallcle
puisque les diodes ne conduisent que dans un seul sens : 1'un pour les alternances
positives et un pour les négatives.

Nous reproduisons a la figure VIII-5 le schéma d’un conformateur & deux
fois quatre diodes capable de transformer un signal triangulaire symétrique en une
sinusoide et qui est basé sur le méme principe que le montage théorique de la figure
VIII-3. Nous remarquons que la tension de polarisation des diodes est obtenue
au moyen d’un diviseur dont la résistance est faible devant celles des résistances
R, & R, qui agissent sur la pente de la courbe synthétisée. Ce diviseur est parcouru
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par un courant relativement important devant celui qui traverse les diodes de
maniére que cet excédent de courant ne modifie pas sensiblement le point de pola-
risation des diodes. Essayons d’étudier ensemble comment ont €té choisies les
valeurs des résistances du montage.

Adaptateur d'impédance

b= T,
+
R1 Dy,
10kn Ry,
10kn D3
Conformateur des A
alternances R3 5 . |
positives ‘ 22k 2 |
R2 1500
51k Dy | .
LWIWLT—_H_ Sources
3304 a courant
. constant:
_.l : p Polarisation

- des diodes
| | > 330 N

Confor rrluateur des

alternances =150 1
negatives i
2100 0 ;
; —1 > 7008
i 470
I 2N3702
&)
SNpe (15V)

Fic. VIII-S.

Mais auparavant nous allons faire un peu de théorie pour expliquer comment
nous allons passer du signal triangulaire 4 une onde sinusoidale. Reportons-nous
a la figure VIII-6. Nous y avons représenté 1’onde triangulaire (droite OT d’¢équa-
tion y= (f)x avec OT = OM). L’onde sinusoidale (d’équation y = sin x)
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« inscrite » dans ce signal triangulaire coupe la perpendiculaire TM au point S
avec y' = 1. La longueur OM est égale a4 7/2 et SM = 1 ; en fait SM est égal
au rayon du cercle permettant de tracer la sinusoide d’abcisses w radians (*).
Le rapport de la tension de créte du signal triangulaire et celle du signal sinusoidal
est donc :

™ _ 72

7 s W

Si nous partons d’un signal triangulaire d’amplitude créte +5 V, nous pou-
vons en déduire I’amplitude a la créte de la sinusoide : 5 V/1,57 = 3,18 V. Cela
nous donne déja la tension pour laquelle la derniére diode devra commuter.

La tangente en un point A d’une sinusoide, correspondant a un angle «, a
pour expression :
¥, = Sin ot—0o COS 0i--X COS ¢

En cherchant les différents points de tangence de maniére que 1’erreur, repré-
sentée sur la courbe de la figure VIII-6 q par la droite 1K, soit au plus égale a un

Angle d (degrés)

y - gg # 4Intersections
i 80 |(Tk<0006)
ot 70 L
e A | 60 |
A T 5% 50 T
K i L0 1
3 " ‘3,9\# 30 1 :
‘U.S'[. o 20 +// Intersections
SLE ™ -y L (Tk <0003
i i A E
2 > 017 2345 &7
Nombre de diodes
{d’un cote)

® ®

Fic. VIII-6.

pourcentage donné, on trouve, a la fois, les valeurs des seuils de tension de com-
mutation des diodes et les pentes des atténuations, donc Ia valeur des résistances
commutées par les diodes. Le tableau ci-aprés donne les renseignements néces-
saires (angles correspondant aux points de tangence, sinus, cosinus, et tension
de commutation des diodes) pour un conformateur a quatre diodes.

(*) Notons que I’échelle des abscisses peut &tre tout a fait arbitraire sans que rien ne
change au raisonnement.
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Caractéristiques pour un conformateur a 4 diodes

Angle (°) a (rad) sin a cos a U = 3,18 sin a
30° 0,523 0,500 0,866 U; =159V
500 0,870 0,766 0,643 U, =244 V
67° 1,168 0,921 0,391 Uy =293V
800 1,395 0,985 0,174 Us=314%

En tenant compte de la chute de tension directe aux bornes des diodes (qui
seront obligatoirement des modéles au germanium a faible chute de tension
directe, SFD 108 ou QA 47 par exemple, pour lesquelles on a Vp, = 0,152 0,2V
pour un courant direct Iy = 0,1 a 0,2 mA), nous devons soustraire cette tension
Vp des valeurs des seuils définis dans le tableau, ce qui nous donne les valeurs
pratiques suivantes : U; = 1,44V, U, =23V, U; =278 Vet Uy =3 V.

Les pentes des segments de tangence, qui constituent la courbe synthétisée,
données par la formule y' = cos «, correspondent en fait au rapport de division
du pont constitué par la résistance R, du montage et les diverses résistances R,
R, R,, qui viennent successivement se mettre en paralléle, au fur et & mesure
que les diodes conduisent. Par exemple, lorsque seule R, est en service, le rapport
du pont diviseur R, - R, est R,/(R;+R,) soit 51/61 = 0,840 au lieu du rapport
théorique 0,866. Lorsque R, est mise en service par la commutation de la diode
D,,ona:

R,//R3/(R;+R,//R3) = 0,610

au lieu de 0,643 théorique, etc.

En ce qui concerne la diode D,, on remarque qu’aucune resistance n’a €te
introduite en série avec elle. En effet, on profite simplement du fait que, pour
la variation de courant de 0 & 200 uA qui traverse cette diode lorsque la tension
d’entrée passe de 3,18 4 5 V, sa courbe V,, = f(I) est un segment d’exponentielle
pratiquement assimilable au segment de sinusoide correspondant. De cette facon,
la courbe obtenue ne présente pas d’erreur supérieure a 0,6 9% par rapport a la
courbe théorique. Notons cependant que cette erreur, qui, en fait, définit le taux
de distorsion de la courbe synthétisée, croit lorsque la fréquence augmente etant
donné que, pour les fréquences élevées, la capacité parasite des diodes commence
a intervenir. En pratique, le taux de distorsion harmonique a 100 kHz est encore
inférieur a 1,5 %, ce qui, pour un montage économique comme celui-ci, est tout
a fait acceptable.

Résumons-nous !

— Connaissant Pamplitude de créte du signal triangulaire, déterminer le
seuil de conduction de la derniére diode : c’est-a-dire "amplitude V, créte du
signal sinusoidal synthétisé en faisant V, créte = Vy créte/1,57 ou Vg créte est
Pamplitude du signal triangulaire.

— Définir, graphiquement ou par le calcul, ou encore en s’aidant des courbes
de la figure VIII-6 b les points de tangence des segments de droite au moyen des-
quels sera synthétisée la sinusoide.
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— Rechercher sur une table trigonométrique les valeurs des sinus et cosinus
correspondants & ces points. On a alors la possibilité de déterminer :

1. U=V, crétesina

RZ/:!RSI' £ ‘Rn
Ri + R2/R3/--Ry)
Connaissant R, que ’on s’est imposée au départ, on peut alors calculer
aisément R,, R, R,.

Rappelons a nos lecteurs que le signe // placé entre deux valeurs de résistance
signifie : valeur équivalente & la mise en parallele de ces résistances.

La courbe & synthétiser peut présenter des accidents ou méme ne pas partir
de zéro comme c’est le cas pour celle représentée en figure VIII-7 a. Qu’a cela ne

2. La pente de ces droites.

4% Courbe idaale
o

25v
synthétisée

,
eg >——H AMA + * g
Da R3 Dy ! Dy

Fig. VIII-7.

tienne, rien ne nous oblige a mettre toutes les diodes dans le méme sens, et ¢’est
bien ce que montre le schéma théorique de la figure VIII-7 5. Tant que la tension
au point A n’atteint pas (10 V—Vp,)-R,/R;+R, soit environ 8 V, le courant
dans R, reste constant et Ia tension de sortie est égale & 8 V. Lorsque la tension
d’entrée atteint 8 V+Vp3, le courant fourni par la source eg vient s’ajouter a
celui fourni par la source E; ; dans la résistance R,, la pente de la tension de
sortie commence a croitre jusqu’a ce que la tension de la source E, soit atteinte.
La diode D, étant branchée en sens inverse de celui de D,, le courant fourni par
eg et E; se répartit entre la résistance de sortie R, et la résistance R4 montée en
série avec D,. La pente de la tension de sortie va diminuer puisque le courant
dans R, est dérivé au détriment de celui parcourant R,. On voit bien par cet
exemple qu’avec un peu d’imagination on peut pratiquement faire ce que 1’on
veut ; de plus, rien n’empéche de mettre en paralléle sur les diodes des résistances
qui encore modifieront 1’allure de 1a courbe.
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Le schéma que nous venons d’étudier n’est pas le seul possible ; celui de la
figure VIII-8 est également trés fréquemment employé. Il ne différe du précédent
que par la disposition des €léments. Ici, le courant fourni par la source d’entrée
n’est plus dérivé vers la masse au travers des diodes ; bien au contraire, celles-ci

Raq Dy

A O

RAZ Im
. D
Rgz Sortie
e 1p2

R

~Eref

§—|l|'|'—l
s
m
[7%]
o
w:n

Fic. VIII-S.

sont disposées de telle maniére que lorsque la tension d’entrée croit, les diodes
mettent successivement en paralléle les résistances Ry 1, Ry5... Ry, ; ainsi la pente
de variation du courant débité par la source d’entrée s’accentue a chaque fois
que 'une des diodes commute et par conséquent la pente de la tension de sortie
varie elle aussi.

Entréee |

Entrée Rg

Fic. VIII-9.

Pour qu’une diode de rang n devienne passante, il faut que la tension d’entrée
CE soit éga.le a Vref.(RAn/RBn)'
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L’avantage de ce systéme réside dans le fait que les groupes de résistances
Rns Rp, peuvent étre remplacés par des potentiomeétres ajustables. L’utilisateur
a, de ce fait, la possibilité, par simple réglage de ces potentiomeétres, de modeler
a volonté la courbe de la tension de sortie (fig. VIII-9 4).

Ce type de conformateur est rarement employé seul ; il est généralement
associé a un amplificateur opérationnel suivant I’un des deux schémas reproduits
a la figure VIII-9 : soit comme résistance d’entrée, soit au contraire a la place de
celle de contre-réaction. Les principaux constructeurs d’amplificateurs opération-
nels proposent des conformateurs a diodes ajustables et comportant de six & dix
points de cassures réglables, ou qui sont mis au point en laboratoire pour donner
une courbe de réponse bien définie : sinus, cosinus, parabole, etc.

Réglage des points de

.i i ‘l‘ cassure Rep
AN

v, i v

¢ 6F (P) L 2

Réglage des points
de cassure

W

RS Sl B B -4 Ro
GF (N) AW
| 1_0 g
Réglage de pente %_

Inverseur

-
% de courant
+ -

Réglage de z&ro
G.F = Generateur de fonction = Conformateur de diodes

Fic. VIII-10.

Comme avec le dispositif précédemment décrit, pour synthétiser une courbe
présentant des alternances positives et négatives, il est indispensable de monter
en parallele deux conformateurs, I'un pour courant d’entrée positif et 1’autre
pour courant d’entrée négatif, ce qui conduit, dans ie cas d’association avec un
amplificateur opérationnel, au schéma de la figure VIII-10. L’amplificateur
auxiliaire A, permet de synthétiser des courbes ne croissant ou ne décroissant pas
de fagon monotone (dérivée seconde pouvant s’inverser pendant la croissance ou
Ja décroissance du signal d’entrée dans le cas d’une courbe a deux ou plusieurs
bosses par exemple). Dans le cas de courbes monotones (dérivée seconde toujours
positive ou nulle pendant la croissance du signal de sortie et toujours négative
ou nulle pendant sa décroissance) ce second amplificateur peut étre purement
et simplement supprimé,

Semblable dans son principe a ceux décrits plus haut, le schéma de la figure
VIII-11 n’en différe que par la disposition des diodes qui sont ici montées en pont
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dont I'une ou I’'autre branche conduit en fonction de la polarité de I’alternance
du signal triangulaire d’entrée.

+12V o0— 9

2k
75k

/\/\/ " 20 191k 0
L, )

GENERATEUR|®R1=82510 R3=3090 2 -
D'ONDES AMPL] :
TRIANGULAIRES / Sortie

i R

=4990 ‘

+1
~
=

DIODES:FD777 i
7

ézs kL

2k 2Kk 191 KkA

=12V

Fic. VIII-11.

Toutes les configurations 4 diodes que nous venons d’étudier peuvent étre
adaptées a I’emploi de transistors, nous n’en voulons pour preuve que le schéma
de la partie « Conformateur sinusoidal » du circuit intégré générateur de fonctions
8038 Intersil dont on trouvera le schéma 2 la figure VIII-12.

Dans le schéma de la figure VIII-13 le transistor T, se comporte comme une
source de tension pour les réseaux diviseurs constitués par les transistors T, & T,
et les résistances R; 4 R, qui Iui servent de charge d’émetteur et comme source
de courant pour la résistance de charge de collecteur R 4. Pour une valeur donnée
de la tension instantanée d’entrée V, la tension de sortie est donnée par I’équation :

Vs = R4.(Ve—132 V)JRequiv.

relation dans laquelle 1,2 V est égal 4 la somme des chutes de tension directes aux
bornes des jonctions base-émetteur du transistor T, et des transistors conducteurs
T, aT,et R, alarésistance équivalente 2 la mise en paralléle des résistances
d’émetteur R; & R; commutées par ces transistors. Nous pensons qu’un exemple
pratique éclairera ce qui précéde.

Supposons que la tension d’entrée soit 2 un instant donné de 6 V et que les
tensions présentes sur les bases des transistors T, & T, soient respectivement :

Vy(base de T,) =1V
V2 (baSC de T3) h— 2,7 \%
V3 (base de T,) = 6,4 V.
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Nous en déduisons immédiatement que seuls les transistors T, et T, conduisent
puisque la diode émetteur-base de T, est polarisée en inverse — la tension sur sa
base étant inférieure a celle de I’émetteur — la résistance équivalente R yy;,. sera
R,//R, et la tension de sortie sera :

48V
e (RMR;;)

La courbe (b) représente I’allure de la variation de V, en fonction de V..

Un autre type de synthétiseur est reproduit a la figure VIII-14. Ici les
résistances sont montées en série et sont court-circuitées par les diodes au fur et 2
mesure que la tension a leurs bornes atteint le seuil de commutation des diodes.
Ce montage est généralement utilisé comme élément de contre-réaction d’un
amplificateur opérationnel.

Entree

/NN :

H%%.

b .

o

Sortie

LA

Arcs de paraboles

——

Fic. VIII-14.

En dehors du cas particulier de la sinusoide évoqué plus haut, le calcul des
points de cassure pour obtenir la meilleure approximation possible de la courbe
a synthetiser est assez délicat. Pour le lecteur désirant approfondir ces problémes,
nous donnons, en référence bibliographique, quelques titres d’articles ou d’ou-
vrages qui analysent ces questions en détail. Une méthode simple et pratique
consiste a tracer a I’échelle voulue la courbe désirée sur une feuille de plastique
transparent (genre mylar pour typons de circuits imprimés) que I’on fixe au moyen
de ruban adhésif sur 1’écran de I’oscilloscope. Les points de cassure sont alors
ajustés expérimentalement en cherchant a superposer la courbe tracée par 1’oscillos-
cope avec celle dessinée sur le transparent.

Mise a profit de la caractéristique quadratique d’un transistor a effet de champ

Pour un transistor a effet de champ & jonction, on sait que I’expression du
courant de drain en fonction du rapport Vgo/Vp de la tension grille-source a la
tension de pincement est donnée par 1’expression :

#

. Ves |
ID = lpgg (1 = Vis)
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ip : courant de drain pour une valeur donnée de Vg,
inss : courant de drain pour une tension grille-source nulle,
Vp : tension de pincement.
Cette expression est du second ordre, mais contient toutefois des termes du

premier ordre. Ces termes peuvent s’éliminer en ayant recours au montage de
principe de la figure VIII-15 ¢ dans laquelle deux TEC identiques ont une

v
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¢

résistance de drain commune et sont commandés par des tensions de grilles
exactement en opposition de phase. C’est bien ce que montre le graphique de la
figure VIII-15 b qui représente d’une part les courbes ip/ings = f(Vgs/Vp) des deux
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transistors dont les tensions de grilles varient en sens inverse et d’autre part la
courbe résultante du courant dans la charge.

Ce dispositif théorique peut étre utilisé pratiquement pour obtenir une courbe
composée d’arcs de paraboles a partir d’une onde triangulaire comme le montre
la figure VIII-16 b. Le schéma pratique est donné 2 la figure VIII-16 a. Le signal

* @ - A _ N - 20V
+10 %
1kn 100kn 1:8‘“‘
* Sortie 27kn
4 .,T____{H
MR A
Entreé SRF Q2 Q3
&R N2497 2N2497
0f] -
/N 2N2386 i ) (
02uF
a—r Mn
F——— "W —
27 ﬁ‘_ |
— :
150 |
FSka 150uF
va I 50n | lllm\;
A |
o Dispositif pour
Quadrateur fonctionnement en @

voltmétre quadratique

SO”iEO“W‘/ Sortie /\]\N\N\

Fig. 14 Arcs de parabole @ ’ @
Fic. VIII-16.

d’entrée est déphasé par un premier TEC avec des résistances d’égales valeurs
dans la source et dans le drain. Les deux tensions en opposition de phase ainsi
obtenue sont appliquées & deux TEC identiques ou de préférence aux deux
sections d’un TEC double (2ZN3333 par exemple). En dehors de son role de
conformateur, ce montage peut étre utilisé avec profit 4 chaque fois que I'on
désire effectuer le carré d*une tension (voltmétre quadratique par exemple).

Sachant que sin® & = (1—cos 2 ®)/2 on voit que ce montage peut également
étre employé comme doubleur de fréquence ; c’est bien ce que montrent les courbes
de la figure VIII-16 c.
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Une autre utilisation de la caractéristique non-linéaire des TEC est la trans-
formation d’une onde triangulaire en une pseudo-sinusoide. Le montage de prin-
cipe est celui de la figure VIII-17 a dont les courbes VIII-17 b expliquent le fonc-
tionnement. Il repose sur la symétrie de certains TEC dont les fonctions de drain

Entrée

@ TMma

MR

Rp= Rg= Rgn @

Fic. VIII-17.

et de sources peuvent étre interverties. L’onde triangulaire & transformer en sinu-
soide est redressée en double alternance au moyen d’un pont de diodes. Le courant
de drain du TEC varie selon une loi parabolique qui peut, si la tension maximale
d’entrée a été judicieusement choisie, étre assimilée a une arche de sinusoide.
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Le montage pratique est celui de la figure VIII-17 ¢ dans lequel la valeur des
résistances Ry et Rg doit €tre sensiblement €gale a la résistance drain-source
du TEC en I'absence de tension grille (R_,). Signalons que c’est a dessein que
nous n’avons pas spécifié le type du TEC sur cette figure, presque tous les types
a jonction pouvant convenir. L’important est que ’on ait bien Ry = Rg = R
Dans le cas d’un TEC a canal p : inverser le sens des diodes. Le signal de sortie
peut étre recueilli aux bornes de ['une des résistances Ry, ou Rg. Ce dispositif a le
mérite d’une grande simplicité. Il fournit une onde sinusoidale dont le taux de
distorsion peut ne pas dépasser 0,3 %, si I’on a soigneusement ajusté la valeur
des résistances Ry, et Rg a une valeur égale 2 la résistance R, du TEC et si la
tension de créte de I’onde triangulaire est €gale a 1,33 V; (Vp tension de pincement
du TEC). Malheureusement, comme il présente une faible impédance d’entrée
(quelques dizaines a quelques milliers d’ohms selon le TEC utilisé) il demande
3 étre attaqué par une source de trés faible résistance interne.

Mise a profit de la courbe de transfert d’une « paire a longue queue » différentielle

On sait qu’a la température ambiante de 25 °C la partie linéaire de la caracté-
ristique de transfert d’un étage différentiel du type « paire a longue queue » ne
s’étend que de + a4 —26 mV. C’est une constante physique qui résulte des pro-
priétés des transistors. Au-dela de cette tension, la caractéristique s’incurve pour

e

Rp

Dy i D3 Sertie

P

__Ajuster au
minimum de
distortion

Jre

Fic. VIII-19.

atteindre la saturation vers + 100 mV (fig. VIII-18). Cette allure particuliére de
la courbe peut étre mise a profit pour engendrer une pseudo-sinusoide a partir
d’une onde triangulaire : il suffit d’appliquer aux entrées différentielles une onde
de tension de créte judicieusement calculée. Pour obtenir un signal de sortie
présentant la distorsion harmonique la plus faible possible, on réalise 1’opération
en deux temps au moyen de deux paires a longue queue montées en cascade selon
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le montage de la figure VIII-18 . La tension triangulaire d’entrée doit présenter
une amplitude de créte a créte de 85 mV. L’amplitude du signal appliqué a la
seconde paire a longue queue est ajustée en agissant sur la valeur de la résistance
variable R, placée entre les collecteurs du premier étage différentiel tandis que le
gain du second étage, et par conséquent la tension de sortie, est réglé en agissant
sur le courant d’émetteur des transistors de cet étage au moyen de R .

C’est sur un principe analogue que repose le conformateur du circuit intégré
géncrateur de fonctions XR 205 Exar dont la partie « générateur de triangle »
a été succinctement décrite au chapitre précédent (fig. VII1-19).

ANNEXE
Synthése de fonctions par des moyens purement numériques

Examinons le schéma de la figure VIII-20 qui comporte un diviseur par 4
constitué par les deux moitiés d’un double bistable J-K (CD 4027 R.C.A. par
exemple) et un amplificateur opérationnel (741 ou équivalent) monté en addi-
tionneur non inverseur. Son fonctionnement est le suivant :

— au temps « 0 » les sorties Q des deux bistables sont a zéro - la tension de
sortie de I’Ampli Op est zéro ;

— au temps « 1 » la sortie Q; de FF, est +5 V. La résistance Rg; qui relie
sa sortie Q a I’entrée de I’Ampli Op étant double de la résistance Ry de I’Ampli
Op, la sortie de ce dernier est &4 2,5 V (puisque Rqp/Rg; est égale & 1/2);

— au temps « 2 » la sortie « Q, » de FF, est a 5 V tandis que Q, est & zéro.
Mais la résistance Ry, €tant égale & Rz on a4 5 V 2 la sortie de I’Ampli Op ;

— au temps « 3 », on a les deux sorties Q; et Q, des bistables 4 5 V., On a
donc en sortie du 741, 2,5 V (sortie de Q, divisée par 2) plus 5 V (sortie de Q;
non divisée) soit 7,5 V ;

+5V
R SRR SO L CD4p27
E ]J( Qt— JK Q Reo=
| Ql al 1210k
tOEt] Etgit3it4 Hi R 3 HB _ 9 E:E o

Fig. VIII-20
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— la quatriéeme impulsion rameéne les deux bistables & zéro et par conséq uent
a 0 V la sortie de ’Ampli Op.

Nous avons ainsi réalisé un convertisseur numérique-analogique rudimentaire
capable de transformer un signal périodigue en une rampe en marches d’escalier.
Si, au lieu de 2 bistables, nous en avions utilisé 3 en donnant aux résistances Ry
respectivement les valeurs Rgs; = Reg, Rpsy = 25, Rpg; = 4R, notre rampe
aurait comporté non plus 4 mais 8 marches. Avec 4 bistables, elle en aurait com-
porté 2* = 16 et avec n bistables 2™ marches. Un rapide calcul nous montre
gu’en utilisant deux compteurs binaires a 4 bits (CD 4029 R.C.A. par exemple)
soit en tout 8 bits c’est 2% = 256 marches qu’aurait comporté notre rampe. Ce
qui signifie qu’avec un leger lissage, obtenu en shuntant Rog par un tout petit
condensateur de quelques dizaines de picofarads, c¢’est une rampe pratiquement
parfaite qui aurait €t€¢ obtenue. Les constructeurs de circuits intégrés fournissent
actuellement des convertisseurs numérique-analogique a faible prix qui permettent,
associés a des compteurs également bon marche, de réaliser des générateurs de
rampes tres intéressants.

La figure VIII-21 reproduit en (a) le schéma de principe d’un compteur en
anneau (compteur de Johnson) et en (b) le diagramme des états des sorties de ce
compteur. Il vient tout de suite a I’esprit qu’en combinant ces €tats dans un
additionneur a amplificateur opérationnel (¢) on obtient un signal en marches
d’escalier ascendantes puis descendantes (d) qui, en multipliant les « pas » du

compteur du Johnson, s’approchera de plus en plus du signal triangulaire.

Si pour chaque pas du compteur, on donne a la résistance de sommation
correspondante une valeur judicicusement calculée, on peut obtenir non plus un
signal triangulaire mais une sinusoide ou méme n’importe quel signal dont I’allure
dépendra des valeurs de résistances choisie.

C’est sur un principe analogue qu’est basé le synthétiseur sinus-cosinus de
la figure VIII-22 dans lequel ¢’est par le choix judicieux des résistances de charge
des sorties Q du double compteur de Johnson qu’est obtenue 1’allure sinusoidale
du signal de sortie. La sinusoide étant synthétisée en 12 marches, les premiers
harmoniques aisément mesurables sont d’ordre 11.

Un léger lissage au moyen d’un filire R.C. rudimentaire permettrait d’obtenir
une sinusoide pratiguement parfaite.

Q1 Qo a3z Qg

05

@ D Q#~4D Qr+2D Q4D QD Q&

a Q Q Q Q
e
L
L
Fic. VIII-21
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Une synthése de la sinusocide en 16 valeurs discrétes est obtenue avec le
montage de la figure VIII-23 dans lequel la fonction de convertisseur numérique-
analogique est obtenue au moyen d’un multiplexeur CD 4051 (R.C.A)).
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On remarque que, si dans les montages précédents la tension de sortie de
I’additionneur variait entre zéro et V,, - le signal synthétisé présentait donc une
certaine composante continue, qu’il aurait du reste été possible de compenser
en conférant a I"amplificateur additionneur un certain décalage au moyen d’une
tension négative, dans ce dernier montage, grace a I’emploi de portes analogiques
(CD 4051) et de deux tensions d’alimentation symétrigues, le signal de sortie
est lui-méme symeétrique par rapport au zéro.

La figure VIII-24«¢ reproduit les signaux de sortie d’un décodeur B-D-C a
décimal. Qui nous empéche d’appliquer une fraction variable de ces signaux & un
additionneur. Il suffit pour cela de monter un potentiometre sur chacune de ces
sorties, on pourra alors prélever, pour 1’adresser a l'additionneur, entre 0 et
100 9 du signal qui en sort, et ainsi agir sur 'amplitude de chacune des valeurs
discrétes qui constituent le signal de sortic. Avantage : en utilisant des potentio-
meétres du type a curseur linéaire placés sur le panneau avant, il sera possible a
I'utilisateur de dessiner lui-méme 1’allure du signal qu’il désire obtenir par la
simple position des curseurs. Inconvénient : le signal fourni n’est pas symétrique
par rapport au zéro. Mais cela peut s’arranger, il suffit d’utiliser une référence
dont on inversera périodiquement la polarité an moyen d’une porte analogique,
ceci nous conduit au schéma de principe de la figure VIII-25 dans lequel les
sorties du décodeur B.D.C.-décimal commandent dix portes analogiques dont la
sortie est chargée par les 10 potentiometres linéaires sur lesquels est prélevée une
fraction plus ou moins importante de la tension fournie par la référence. Tension
dont la polarité est inversee grace a un jeu de portes analogiques — figurée sur le
schéma sous la forme d’inverseurs bipolaire — lesquelles sont commandées par
les sorties d’un bistable J.K. monté en diviseur par 2 qui bascule & chaque fois
que la sortie « 0 » du décodeur est activée. La courbe de sortie est alors non
seulement symétrique par rapport au zéro mais synthétisée en 20 pas.

Mais on peut encore faire mieux : si 1’on utilise un compteur réversible dont
la fonction comptage-décomptage est périodiguement inversée au moyen d’un
bistable qui bascule a chaque passage par la position « 0 » du décodeur, bistable
[ui-méme, suivi par un second diviseur par 2 qui commandera ’inversion de la
référence.

La courbe sera non seulement symétrique par rapport au zéro mais aussi par
rapport au passage par le maximum, et de plus elle sera synthétisée en 40 points.
(fig. VIII-26).

Le fonctionnement du montage est le suivant :

— 1*¢ phase (t; a ty):
Ia polarité de la référence est « positive » : partie ascendante de la courbe de
0a+Vs.

— 2° phase (t; & t,):

Iorsque le compteur a atteint « 0 » FF, bascule et commande la fonction
« décomptage » du compteur.

La polarité de la référence reste inchangée : partie descendante de la courbe
de +V52a0.
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3¢ phase (t; at3):

nouveau basculement de FF,; qui inverse de nouveau le sens de marche du
compteur (retour au mode « comptage »).

Basculement de FF, qui commande ’inversion de la référence. Partie des-
cendante de la courbe de 04 — V.
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4¢ phase (t; 4 t, = ty):

FF, rebascule, le compteur est de nouveau en mode « décomptage ». La
position de FF, reste inchangée et par conséquent la polarité de la référence.
Partie remontante de la courbe de —V, 3 0.

A la fin de ce cycle, le passage par la position « 0 » du compteur raméne les
bistables FF, et FF, dans 1’état primitif et le cycle suivant s’amorce 2 la
phase 1.

Signalons au passage que notre ami C. Gagne (1) a présenté, au Salon de la
Physique, un générateur de fonctions quelconques basé sur ce principe.

(1) A.P.I. (Applications de la Physique & UIndustrie), 56-58 boulevard de la Vanne,

94230 Cachan.
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CHAPITRE IX

OSCILLATEURS BLOQUES
ET CONVERTISSEURS

Tres populaire comme générateur de balayage dans les téléviseurs a tubes
Voscillateur bloqué, dont la premiére version fut mise au point en 1923 par
Appleton, Herd et Wattson Watt n’est actuellement utilis¢, dans sa version
transistorisée que comme générateur d’impulsions et dans les convertisseurs de
tension continu - continu de petite puissance.

Principe général de fonctionnement

ETABLISSEMENT DU COURANT DANS UNE INDUCTANCE

Avant d’aborder le principe de fonctionnement de I'oscillateur blogué 1l
nous parait nécessaire de rappeler comment s’établit le courant dans une induec-
tance. Pour ce faire examinons le schéma de la figure IX-1. Nous supposerons

+VE

Vi

e /—
|
l T
__t/_h: ¥
LA,

ek .

Fermeture Quverlure
de K de K Fic. IX-1.

pour simplifier les choses que 1’enroulement L présente une résistance négligeable
et d’autre part que la saturation de son noyau magnétique n’est jamais atteinte :
cela est possible si la durée de fermeture du commutateur K est suffisamment
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courte pour que le courant qui traverse I’'inductance n’ait pas le temps d’atteindre
une valeur prohibitive.
Lorsque nous fermons Pinterrupteur K le courant s’établit dans I’inductance

selon une loi linéaire :
=V t/L

aucun courant ne passe alors dans la diode D qui se trouve polarisée en inverse.

Pendant toute la période de passage du courant dans I’'inductance, celle-ci a
emmagasiné une énergie :

W == (LI

I étant la valeur finale du courant au moment ou ’interrupteur va s’ouvrir.

Lorsque le contact K s’ouvre cette énergie se trouve libérée sous la forme
d’une tension de polarité opposée a celle de la source d’alimentation. Si la diode
D associée a la résistance R n’étaient pas présente cette tension prendrait une

valeur dont 1’expression est :
V = d®/dt = Ldl/dt

dt étant ici le temps mis par I'interrupteur pour interrompre le courant. Si ce temps
est trés court, la tension aux bornes de I'inductance peut atteindre des valeurs
extrémement élevées. Pour en avoir une idée imaginons la coupure d’un courant
de 1 A dans une inductance de 1 H au moyen d’un transistor qui passe de 1’état
saturé a 1’état bloqué en 2,5 us (2N3055 par exemple) en supposant, ce qui n’est
qu’une hypothése de travail, que le transistor « tienne le coup » c’est une surtension
de: 1Hx] A/Z,S-IG_G s = 400000 V qui prendrait naissance aux bornes de
I’inductance. Mais fort heureusement la diode D et la résistance R sont 14 pour
limiter les dégats : I’énergie emmagasinée dans 1’inductance va se dissiper, a travers
la diode, dans la résistance sous la forme d’un courant qui décroit selon une loi
exponentielle de constante de temps L/R.

Naturellement, si nous supposions au départ que I’inductance présentait
une résistance nulle, ¢c’était pour simplifier les choses, en pratique elle présente
obligatoirement une résistance R; et ce n’est jamais selon une loi linéaire que
s’établit le courant dans la self mais également selon une loi exponentielle de

constante de temps L/R;.

PASSONS A L’OSCILLATEUR BLOQUE

Pour bien comprendre le fonctionnement de D’oscillateur bloqué astable il
faut passer d’abord par la version monostable dont la figure IX-2 donne le schéma
général de principe. Dans ce montage le transistor T joue le méme role que ’inter-
rupteur K du schéma précédent, avec cependant un petit quelque chose en plus.
Au repos T ayant sa base reliée a la masse, 4 travers I’enroulement L, du trans-
formateur et la résistance Ry, est bloqué : aucun courant ne traverse donc le
primaire L, du transformateur.

Appliquons une impulsion positive & la base de T, ce dernier se sature et

252



joue alors le role d’un interrupteur fermé. Le courant s’établit donc dans I'induc-
tance L, selon une loi linéaire _
i = Vcc" t/ L

(pour simplifier nous négligeons ici encore la résistance propre de 1’enroulement
‘ainsi que la valeur, ramenée au secondaire de la résistance Rp).

\ Impulsion de déclenchement

+Y i I\

Tension collecteur

Iprex. 0 e s
_ Newm e | |
h Fl E R ) l Courant collegteur
0.

Fia. 1X-2.

Que se passe-t-il alors au secondaire ? Il est le siége d’une force électromotrice
dont I'expression est :

Vg = —k(L-di/dt) = —kVc = constante
(k = ny/n, étant le rapport de transformation du transformateur). Cela est
normal puisque le courant suit une loi linéaire, la tension aux bornes du secondaire
est constante. Les enroulements étant branchés dans le sens voulu il est appliqué
a la base de T un courant égal & :
Iy = (kVec— Ver)/ Ry

(Vgg : chute de tension directe aux bornes de la jonction base-émetteur de Tr).
Ce courant maintiendra le transistor dans 1’état conducteur aussi longtemps
que le courant de collecteur — qui traverse I'inductance L; — n’aura pas atteint

la valeur
IC max — BIB = ﬁ(kVCC_VBE)/RB

A partir de ce moment le courant de collecteur ne pouvant plus croitre il
ne se produira plus de variation de courant donc plus de force électromotrice
induite au secondaire, d’ou cessation du courant de base et en conséquence retour
rapide a I’état bloqué du transistor.

Nous constatons que le temps pendant lequel le transistor reste conducteur
dépend de cing parameétres :

— la valeur de I’inductance L; ;

— celle de la résistance Ry ;

— celle du rapport de transformation k = n,/n, ;

— le rapport de transfert f (ou hy ;) du transistor.
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La durée de cette période est donnée par 1’expression :
T = (BLk/R.

11 est nécessaire de préciser & nouveau que le réle de la diode D est de limiter
la surtension qui prendrait naissance en son absence aux bornes de L, et mettrait
en danger la vie du transistor.

Le fait que Ie f# du transistor influe notablement sur la durée de la période
de conduction du transistor peut étre assez génant. Heureusement il est un para-
meétre des transistors qui varie dans de moindres proportions d’un modéle & ’autre
que le f3, c’est le rapport de transfert de courant en base commune & ~ 1— (1/f).
Nous monterons donc le transistor en base commune selon le schéma de la figure
IX-3 dans lequel la valeur du condensateur C est suffisamment grande pour que

+V

&
Découplage L1

.’":Wﬂ F

Fic. IX-3. Fig. IX-4.

la tension a ses bornes ne varie que d’une valeur négligeable pendant toute la
durée de conduction du transistor. La résistance d’entrée du transistor en base
commune r,, est quant a elle faible devant la résistance d’émetteur Rg. Dans ces
conditions nous pouvons écrire la durée de la période de conduction du transistor :

T o Ly/(ok—Drc

Ic est la résistance de collecteur, c’est-a-dire la somme de la résistance propre
de la jonction base-collecteur et de celle de ’enroulement L.

FONCTIONNEMENT EN OSCILLATION LIBRE

Nous pouvons maintenant passer aisément du montage monostable A celui
a oscillation libre (free running). 11 suffit pour ce faire d’inverser la polarité de la
source de base, ou plus simplement de ramener la résistance Ry du montage de
la figure IX-2 au plus V¢ ce qui conduit au schéma de la figure IX-4.
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Le fonctionnement du montage peut se décomposer comme suit :

— a la mise sous tension le transistor conduit et le courant s’établit dans
’enroulement L,, toujours selon une loi linéaire si nous négligeons la résistance
propre de cet enroulement. Cette variation linéaire du courant dans L, a pour
effet d’induire aux bornes de L, une force électromotrice qui est de méme sens que
Ve : le courant fourni a la base a travers Ry est donc renforcé d’un courant
égal a :

(kVee— Vpp) Ry

qui vient confirmer la saturation de T jusqu’a ce que le courant I, . défini
plus haut soit atteint ;

— 2 partir de ce moment le courant collecteur cessant de croitre I'enroule-
ment de base cesse d’étre le sidge d’une force électromotrice d’ou diminution du
courant de collecteur ;

— cette diminution du courant de collecteur conduit a la naissance aux
bornes de L, d’une force électromotrice de sens inverse a Ve d’olt un effet cumu-
latif qui conduit rapidement au bloquage de T ;

— Jorsque le transistor est blogué, il n’y a plus de courant dans L; donc
plus non plus de force électromotrice s’opposant au courant fourni a la base a
travers Rgp ;

— la cessation du contrecourant induit dans L, permet & nouveau la conduc-
tion du transistor d’ou rétablissement du courant collecteur et par conséquent
nouvel effet cumulatif tendant 4 renforcer le courant de base et le cycle se reproduit
aussi longtemps que le montage est alimenté.

Nous comprendrons peut-&tre mieux ce qui précede en comparant les courbes
des tensions de collecteur et de base du transistor (fig. IX-5 a et b) avec le dia-
gramme (c) tracé sur un réseau de courbes I = f(Vg) d’un transistor.

— La zone AB correspond a I’établissement du courant dans I'Inductance
I., elle correspond a la partie active de la caractéristique du transistor ;

— de B a C nous sommes dans la partie saturée de la caractéristique : appari-
tion, diminution puis suppression en C de I’effet cumulatif de saturation ;

— puis en C apparition de I’effet cumulatif de blocage.
La petite oscillation que nous remarquons sur la courbe de tension de col-

lecteur correspond i la surtension de commutation aux bornes de L; au moment
du blocage du transistor qui n’est pas entiérement absorbée par la diode D;.

Oscillateurs bloqués a constante de temps RC

Revenons au schéma de la figure TX-3 et diminuons notablement la valeur
du condensateur C de telle maniére qu’il soit chargé assez vite des le début de la
période de conduction du transistor. Dés que ce condensateur est chargé il n’y a
plus de courant d’émetteur et par conséquent de courant de collecteur.

A Dapparition de Pimpulsion de déclenchement le transistor commencera
bien & conduire puisque, C, étant alors déchargé, se comporte comme un court-
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circuit. Mais ce dernier se charge trés vite avec une constante de temps 7, = r,,C
(ryq étant rappelons-le la résistance d’entrée en base commune du transistor et
a pour ordre de grandeur de quelques dizaines a une centaine d’ohms). Dés que C
est chargé, il n’y a plus de courant de collecteur et la jonction d’émetteur étant
bloquée la seule voie de décharge est la résistance d’émetteur R;. La constante
de temps de décharge est alors 7, = Ry C. 7, étant beaucoup plus longue que 7,4
il faudra un certain temps pour qu’il soit possible de commander & nouveau le
déclenchement du montage.

Ce principe est applicable aux oscillateurs libres (free running) des figures
IX-6 a et b. Le dernier ne différe de celui de la figure IX-4 que par I'introduction
en série avec I’enroulement L, d*un condensateur relativement faible. Quant au
premier il met en ceuvre la configuration en base commune ce qui permet d’obtenir
des impulsions de durée encore plus faible.

Le fonctionnement de ces montages est trés semblable & celui des oscillateurs
a constante de temps R-L.

Au moment de la conduction du transistor, un courant de base supplémentaire
est fourni, cette fois-ci en parallele avec celui fourni par la résistance Ry, pendant
la seule durée de charge du condensateur, laquelle s’effectue avec une constante
de temps T, = R;;.'C (R, : résistance d’entrée en émetteur commun du tran-
sistor) tandis que la durée de blocage de ce transistor est fonction de la constante
de temps 7, = Ry C puisque, & ce moment le transistor étant bloqué sa base
n’offre plus une voie de décharge a C.

On peut déduire de ce qui vient d’étre dit que :

1° La période du cycle d’oscillation dépend presque uniquement de la cons-
tante de temps 7, = Ryz-C. La constante de temps 7, €tant faible devant 7,
n’intervient pratiquement pas sur la durée totale de la période.

20 Ce type d’oscillateur fournira, justement a cause de la grande différence
entre 7, et 7,, de treés bréves impulsions sur le collecteur séparées par des temps
morts relativement longs. Le signal sur la base est une dent de scie a temps de
retour trés bref.

Différentes configurations

Tout comme les oscillateurs sinusoidaux du type Hartley a transformateur
dont il ne différe en fait que par le point de fonctionnement du transistor, 1’oscilla-
teur bloqué peut utiliser le transistor selon les trois configurations de base : base
commune, émetteur commun et collecteur commun.

Comme tout relaxateur il peut étre synchronisé au moyen d’impulsions,
positives ou négatives selon la configuration adoptée, appliquées a travers un
condensateur de faible valeur a 1’électrode du transistor qui regoit le signal de
réaction via D’enroulement secondaire du transformateur. Un autre mode de
synchronisation, plus rarement utilisé consiste a appliquer les impulsions de
commande & un enroulement tertiaire du transformateur. Nous résumons a la
figure IX-7 les schémas les plus classiques d’oscillateurs bloqués.
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1.e transformateur

C’est sans doute le composant le plus important du montage et il doit étre
étudié et réalisé avec soin. En particulier lorsqu’il s’agit d’oscillateurs & constante
de temps R.L. puisque c¢’est lui, en priorité, qui impose la période d’oscillation du
montage.

Synchro

=i

Synchro

EMETTEUR COMMUN

Masse ou
+VCC

+VCC

s—i]

Synchro
RE'

Veg !

BASE COMMUNE COLLECTEUR COMMURN
Fra. IX-7.

— Son inductance primaire doit étre connue avec précision.

— Son inductance de fuite doit étre aussi faible que possible car c’est d’elle
que dépend la raideur des fronts de montée des impulsions recueillies sur le
collecteur. De maniére a diminuer autant que possible cette inductance de fuite,
il sera le plus souvent réalisé sur un noyau magnétique 2 haute perméabilité :
anhyster D ou tore de ferroxcube. Lorsque le primaire et le secondaire com-
portent un nombre de spires important on a souvent avantage a imbriquer les
enroulements primaire et secondaire de maniére a8 diminuer encore I’inductance
de fuite.
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Moyennant ces précautions on peut obtenir des transformateurs présentant
une inductance primaire de plusieurs millihenrys avec une inductance de fuite
de seulement quelques dizaines de microhenrys.

Applications

L’oscillateur bloqué présente deux domaines principaux d’applications :

— comme générateur d’impulsions bréves ;

— comme convertisseur continu-alternatif ou continu-continu. Cette appli-
cation étant importante nous lui consacrerons un paragraphe particulier.

GENERATEURS D’IMPULSIONS BREVES

De ce qui a ét€ dit plus haut, il découle que pour cette application c’est 4 la
version & constante de temps par résistance et condensateur que nous nous adresse-
rons en particulier et, plus spécialement lorsque le rapport cyclique devra étre
trés grand (impulsions de quelques microsecondes espacées de plusieurs milli-
secondes par exemple) a la configuration en base commune puisque la durée
de Pimpulsion recueillie au collecteur est fonction de 7, = Ry, C et que R 4
est de I'ordre de quelques dizaines d’ohms seulement. Par exemple, avec les
valeurs du schéma de la figure IX-6 @ on obtient des impulsions d’une durée de
5 us environ espacées de 2,5 ms soit un rapport de cycle de 500 environ.
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lde courant ! @

Fig. IX-8.

L’oscillateur bloqué peut étre utilisé comme convertisseur tension-fréquence
en ayant recours a la configuration en émetteur commun dans laquelle on rem-
place la résistance de base Ry par une source de courant contrdlé par une tension.
Cela nous conduit au schéma de principe de la figure IX-8 a dans lequel la source
de courant est obtenue au moyen du transistor T, dont le courant de collecteur
est directement proportionnel a la tension appliquée sur la base.

Le schéma pratique d’un convertisseur tension-courant 4 haute sensibilité
est donné a la figure IX-8 b il met en ceuvre un amplificateur opérationnel monté
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en convertisseur tension-courant associé a un wansistor pour constituer la source
de courant asservie a la tension d’entrée. Il fournit des impulsions d’une durée

de quelques microsecondes se reproduisant a une fréquence comprise entre
0,5 Hz et 200 Hz lorsque la tension d’entrée varie entre 0 et 5 mV.

LES CONVERTISSEURS
On peut diviser les convertisseurs en deux grands groupes :

— Ceux de petite puissance qui mettent en ceuvre des oscillateurs bloqués
identiques a ceux qui viennent d’&tre étudiés. Nous verrons que ces montages
utilisent Ia propriété que posséde une inductance d’emmagasiner de I’énergie
pendant la période de passage du courant et de la restituer sous forme d’extra-
courant de rupture au moment ou ce courant est interrompu. Dans ce type de
convertisseurs 1’énergie est accumulée dans I'inductance pendant la période de
conduction du transistor oscillateur et transférée a la charge au moment ou ledit
transistor arréte de conduire (1).

— Ceux capables de délivrer une puissance plus importante qui utilisent des
montages symétriques et que nous aurions tout aussi bien pu étudier en méme
temps que les multivibrateurs.

Convertisseurs asymétriques

Si nous reprenons le montage de la figure IX-1 et le modifions selon le schéma
de la figure IX-9 nous pouvons établir a son sujet le raisonnement suivant :

Pendant toute la période d’établissement du courant dans I'inductance L,
lorsque l'interrupteur K est fermé, la tension aux bornes du secondaire L, est
pratiquement constante et égale a —kVg (k : rapport de transformation n,/n;)
et aucun courant ne circule dans le circuit secondaire puisque la diode est pola-
risée en inverse. Il s’accumule dans I’inductance L; une énergie que nous savons
étre égale a :

_1 2
W =3 (LI

Lorsque nous ouvrons l'interrupteur K cette énergic se trouve libérée et
transférée au condensateur C a travers la diode D qui est cette fois passante
puisque nous savons que ’extra-courant de rupture est de sens inverse au courant
qui I’a précédé.

Si nous répétons alternativement ’ouverture et la fermeture de K, il y aura,
a chaque ouverture un transfert de I’énergie emmagasinée dans L, vers C via
I’enroulement secondaire L, et la diode D. La valeur de cette énergie dépendra :

— de Ja tension d’alimentation Vg ;
— de la durée (t) pendant laquelle K est fermé ;
— de Pinductance de L, ;

(1) Ce type de montage trouve depuis quelques temps une nouvelile popularité dans les
convertisseurs et les alimentations a découpage * Secteur Direct >* pour des puissances pou-
vant atteindre 400 W sous la denomination de “ Fly Back ™.
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— du courant qui aura été atteint au moment de ’ouverture de K (ce courant
est lui méme fonction de Vg, de L, et de t (si nous pouvons négliger la résistance
Ry propre a Ly).

Vue de la sortie, le montage se présente comme une source i puissance
constante ou en d’autres termes dont la résistance interne est fonction de la charge.
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Fig. IX-9.

Comme le condensateur C débite dans la charge pendant toute la durée de
blocage de la diode D, s’il est convenablement dimensionné pour ne pas trop se
decharger entre deux ouvertures de K, la tension de sortie est une tension continue
legérement pulsée dont la valeur Vj est fonction de Vi et du rapport de transfor-
mation k.

Remplagons maintenant Pinterrupteur K par un transistor auquel nous
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appliquons une réaction positive au moyen d’un enroulement tertiaire. Nous
revenons a l'oscillateur bloqué que nous commengons a bien connaitre. Etant
- capable de fournir un certain courant a une charge il constitue un convertisseur
continu-continu capable d’alimenter, aprés filtrage et une éventuelle régulation,
un circuit de faible puissance sous une tension différente de celle de la batterie
d’alimentation et dont la figure IX-10 donne le schéma de principe.

Protection contre la diminution ou la disparition de la charge

Dans le schéma de principe de la figure IX-10, si la charge vient & diminuer
par trop ou a disparaitre la tension de sortie peut s’élever a une valeur dangereuse
pour les différents composants du montage (transistor, transformateur, diode,
condensateur de filtrage, etc.).
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Fig. IX-10, Fic. IX-11,

Un bon moyen pour éviter cet inconvénient consiste 2 disposer sur le trans-
formateur un enroulement auxiliaire dont le nombre de tours est calculé de telle
maniére qu’en présence de la charge la tension qui prend naissance 4 ses bornes
soit inférieure a celle de la source d’alimentation (fig. IX-11). En fonctionnement
normal, la diode auxiliaire D, n’est jamais conductrice : pendant les périodes
d’établissement du courant dans le primaire elle est polarisée en inverse et au
moment ou le courant dans le primaire s’interrompt, la tension qui prend naissance
aux bornes de I’enroulement auxiliaire L, étant inférieure a celle de la source
d’alimentation la diode ne conduit pas non plus. Que la charge vienne a diminuer
d’une valeur dangereuse, la tension aux bornes de L, devient telle que la diode D,
conduit. L’énergie emmagasinée dans le primaire est automatiquement restituée
a la source d’alimentation évitant ainsi la naissance de surtensions dangereuses.
Le role du condensateur C, de forte capacite est de servir de tampon, protégeant
ainsi la batterie contre les surintensités au moment du transfert de I’énergie du
primaire a I’enroulement auxiliaire. On obtient ainsi un double résultat :

1° Limitation automatique de la tension de sortie et de ce fait protection
contre les surtensions ;

2° Récupération d’une partie de 1’énergie mise en jeu.

262



Nous reproduisons a la figure IX-12 Je schéma d’un convertisseur capable
de fournir une tension de 45 V sous un débit de 3 & 4 mA 2 partir d’une batterie
de 6 V. D’une conception assez ancienne, ce montage met en ceuvre un transistor
pnp au germanium ; son remplacement par un transistor plus récent du méme
type au silicium comme le 2N4037 par exemple, ne pose aucun probléme.
L’emploi d’un npn conduirait pour toute modification a I’inversion du sens, non
seulement de la batterie d’alimentation mais également des diodes ainsi que des
condensateurs chimiques.
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Fi16. IX-12. — Caractéristiques du transformateur.

Pot ferroxcube 25/16-02-3 B 2 entrefer 2/10 (R.T.C.).
n: : 131 spires 25/100 émaillé.
n: : 15 spires 25/100 émaillé.
ns : 84 spires 25/100 émaillé.
ns: 31 spires 25/100 émaillé.

Nous donnerons comme autre exemple d’utilisation de I’oscillateur bloqué
en convertisseur le montage de la figure IX-13 qui est destiné a la charge d’une
batterie de faible capacité a partir de I’énergie fournie par une batterie de cellules
solaires. Oscillant sur une fréquence de I’ordre de 10 kHz il fournit une puissance
de 3 mW a une batterie de 6 V avec un rendement de ’ordre de 60 % et pour une
importante gamme d’éclairements, la tension de la source constituée par la
cellule solaire pouvant varier entre 0,5 et 2 V sans que le fonctionnement ne soit
perturbé. Dans ce montage, étant donnée la faible tension de la source il est
indispensable d’utiliser un transistor au germanium a cause de sa faible chute de
tension base-émetteur.
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Convertisseurs symétriques

Rien n’interdirait en principe, pour réaliser un convertisseur symétrique,
de se contenter de la version push-pull du blocking classique.
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Fic. IX-13. — Caractéristiques du transformateur.

Pot Siferrite B 65 561 - AO 250 - AQ 22 (Siemens).
Li: 270 spires fil émaillé 1/10.
Le: 60 spires fil émaillé 8/100.
Ls: 1000 spires fil émaillé 5/100.

ey,

En fait, ces convertisseurs fournissant généralement des puissances relative-
ment importantes, on a recours a des montages qui pourraient étre classés dans la
catégorie des multivibrateurs 4 couplage inductif, cependant il nous a paru plus
pratique de les étudier en méme temps que les oscillateurs bloqués. La figure IX-14
en donne le schéma de principe.
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Fig. IX-14.
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La différence essentielle, non pas dans le fonctionnement mais dans 'usage
des convertisseurs symétriques, réside dans le fait qu’il n’y a plus accumulation
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d’énergie dans I’enroulement primaire puis son transfert 3 la charge mais son
utilisation directe et immédiate. Pour mieux comprendre ce qui va suivre reprenons
un schéma a commutateur mécanique, celui de la figure IX-15. Ici la source de
tension est alternativement branchée aux bornes des enroulements L, et L,’
du transformateur. Pour simplifier les choses nous admettrons que l’inversion
se produise en un temps infiniment bref et sans solution de continuité.
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Fic. IX-15, Fic. IX-16.

Supposons au départ que le commutateur se trouve dans une position médiane
puis, au temps t; basculons le en position 1. Le courant dans I’inductance L,
s’établit selon une loi linéaire (toujours en supposant la composante résistive du
montage négligeable) jusqu’a une valeur +4I1; au temps t, ou nous basculons
Pinterrupteur en position 2. Si, comme nous 1’avons admis comme hypothése
de départ, cette inversion s’effectue sans solution de continuité, vu du circuit
magnétique, le courant I; ne s’interrompt pas mais est remplacé instantanément
par un courant I, de sens contraire c’est-a-dire que nous passons de la valeur
+1; & une valeur décroissant linéairement jusqu’a s’inverser et atteindre une
valeur —1I, telle que |[I,| = |I;| au moment ou l'inverseur K sera de nouveau
bascule en position 1. La figure IX-16 reproduit en a et b I’'allure des courants
dans L, et L," et en (c) la résultante de leur superposition dans le circuit magné-
tique.

La variation du champ magnétique dans le noyau magnétique étant linéaire,
il va de soi que la tension qui prend naissance au secondaire est un signal carré
symétrique passant de la valeur +kVg a —kVy (k étant le rapport de transfor-
mation) (d).
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Contraitement a ce qui se passe dans les convertisseurs asymétriques, I’énergie
est transférée directement dans la charge sans que 1’on assiste au fonctionnement
en deux temps : accumulation de I’énergie dans L; puis son transfert dans la
charge au moment de I’interruption du courant primaire.

Revenons au schéma a transistor de la figure I1X-14, il n’y a rien a ajouter
quant au principe de fonctionnement de I’oscillateur proprement dit, a ce qui
a été dit plus haut concernant les convertisseurs asymeétriques, si ce n’est que
lorsqu’un transistor est passant, le courant induit dans ’enroulement de réaction
a pour effet de bloquer I’autre transistor en méme temps qu’il entretient le pro-
cessus de réaction dans le transistor passant. Si les enroulements de collecteur
(primaire) et de base (réaction) sont parfaitement symétrigues le signal de sortie
est un signal carré symétrique.

B | A (ieijes 8
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Fia. IX-17.

Hormis les convertisseurs de petite puissance fonctionnant a une fréquence
relativement élevée (10 & 20 kHz) qui utilisent des transformateurs a ferrite les
convertisseurs symétriques mettent en ceuvre des transformateurs dont le circuit
magnétique présente une caractéristique B = f(H) rectangulaire (fig. IX-17).
Leur fonctionnement peut alors étre expliqué comme suit :

Supposons au départ le transistor T, conducteur. Le courant §’établit dans
I’enroulement primaire selon une loi linéaire jusqu’a ce que la saturation du
circuit magnétique soit atteinte. A ce moment, du fait de cette saturation, la tension
qui apparait aux bornes de I’enroulement de réaction L, commence a diminuer
d’ou amorgage de I’effet cumulatif de blocage de T et simultanément commence-
ment de conduction de T, jusqu’a nouvelle saturation du circuit magnetique et
nouvelle inversion de ’effet cumulatif. En fait la seule différence réside dans le
mode de limitation du courant qui est provoquée non plus par la saturation des
transistors mais par celle du noyau magnétique. Toutefois pour éviter une diminu-
tion trop importante du rendement, la saturation du circuit magnétique ne devra
pas étre poussée trop loin.

DIVERSES CONFIGURATIONS

Dans un convertisseur on peut faire travailler les transistors soit en €émetteurs
communs (fig. IX-18 a) soit en collecteur commun (fig. IX-18 b) et méme en base
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commune (fig. IX-18 ¢). La seconde configuration présente un avantage évident
si I’on pense que dans la grande majorité des cas le collecteur des transistors de
puissance est connecté au boitier, puisqu’elle permet de monter les deux tran-
sistors sur un meéme radiateur sans prendre de précaution d’isolement particuliere.

Le fait que le circuit magnétique du transformateur soit a chaque cycle amené
a la saturation conduit 2 demander un important courant magnétisant, cela a
pour effet de diminuer notablement le rendement, en particulier aux faibles
charges, puisque pour permettre le blocage du transistor passant il faut obliga-
toirement que le courant qui traverse le primaire dépasse la valeur I = flg,
que le convertisseur soit chargé ou non. Cet inconvénient peut étre tourné en
séparant les fonctions d’entretien de I'oscillation et de transformation de puissance.
Il suffit pour cela d’utiliser un petit transformateur auxiliaire a fer saturé pour
I’entretien de 1’oscillation et un second transformateur de puissance pour la
transformation de tension. Ce second transformateur travaillant assez loin de la
saturation il est beaucoup moins « gourmand » en courant magnétisant ce qui en
améliore notablement le rendement (fig. 1X-19). A noter dans le schéma (b) le
couplage entre les deux transformateurs au moyen d’un enroulement auxiliaire
qui permet un ajustage de la réaction au moyen de la résistance Ry.

Autre avantage : dans un convertisseur a transformateur unique la fréquence
d’oscillation varie assez considérablement en fonction de la charge tandis que
dans la version a deux transformateurs la variation de fréquence avec la charge
est beaucoup plus faible,

PROBLEMES DE DEMARRAGE

Afin que le convertisseur puisse démarrer en charge — et en fait un convertis-
seur continu-continu démarre toujours en charge puisque le condensateur de
filtrage déchargé se présente a la mise sous tension comme un court-circuit —
on a recours a différentes astuces. L’une consiste en Ia polarisation des bases
des transistors au moyen d’un pont diviseur de tension (fig. IX-20 ¢) une autre
4 placer une diode en série avec la résistance de base de 1’un des transistors de
maniére que, 4 la mise sous tension le condensateur monté en paralléle avec cette
résistance se charge plus rapidement que celui de la base de I’autre transistor ;
ce déséquilibre momentané favorise le démarrage de 1’oscillation (b et c).

QUELQUES MONTAGES PRATIQUES

Nous reproduisons 2 la figure IX-21 quelques schémas de convertisseurs de
petite puissance. Le premier (@) ne nécessite aucune explication particuliére si
ce qui précéde a été bien compris. Il est capable de fournir une puissance de 150 W
avec une tension d’alimentation de 12 'V ou de 300 W sous 24 V.

Les données pour le calcul du transformateur sont les suivantes :
— Calcul du nombre de spire primaires :
Np = V,10%/4 fSB,

V, : tension d’alimentation ; f : fréquence d’oscillation (200 & 400 Hz pour le
rendement optimal) ; S : section réelle du noyau en centimétre carré ; B,, : valeur
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Couplage direct

@ Couplage par tertiaire de Tr
2 ®

Rp = Réglage de réaction

Fic. IX-19.

N

Charge 3 SCharge

" 2 = Charge

©

Fia. IX-20.

269



(A} vonjejUuawiep uolsua]|

St o al zt Lt ol 0 =
0t 2,
e
=
oz 2
M8 5d a
__ gL =
a
\\ [
s 0 8
MOYT °d | ] 5
\\\\ - |.n.-”
\\\\\\1 R
s
nz <=
@ 4" 000 72
—
|
A .Mw % _ Sy L.
.- ¢ ® ME U 0L
T Fant
7
2007N1 ¢ Z5 2 2HOS
\ [ A, L2 |ﬂ_u¢
ZDO7NL = | s |
¢ | a0
0SSINZ 5 £y Y nJ0g
L A m
MS Ty
UHL L0z
Z007 NI
€g
Mool = me
36 vol
Ty g
_.:.

e X1

"OI]

AODL | tLgNz uoL 1y Nz& _
4Hzz0 £1 - H
£ :mmzNNP |
UMOS L
XBUIAL 0% Sy _4 AR iy % ELBENL
e |
ZHO0y 211405 | 11} _ Als g
AGZ /40
. Szi4n'g
= M2z i
Z
)
UIENZ
L
N &
%
_..ﬁ
® us £y
H [T
|ES
N 3Hool €2 SSOEN?Z
O
mw d
& /1
dy %
E
b R
0SSINZ 400
Z007NL L |
Z2rza h -
Ly N ig
us qu
I—I- &
41 oot &y



"CCXI Ol

A

LI XdIeWJojsSurl] Xiuaoy 4

. V0S . Al
® - _I_
e |
100t
{N WW F%w
.Jl
| A9 .._:.BD oL
LéL
MZ ﬁZ
mNﬁNZN
_.._.w

8ZLINT L7 9N
MS USLD ¥
[ i
4
F [—
MS USLS A9 1Moz
7y £9
Ms uszs A9 44 oz
£y Ly
M
Lr
WWy
MS usiply L7
SN

9ZLTXd Jawojsuel] x1uaoyy Cij

18 N

S

MS Uyl



maximale de I’induction en gauss (Avec les circuits en double C Imphy il est
recommandé de ne pas dépasser 16 000 G).

— Nombre de spires de I’enroulement d’entretien :
N, = 3N/V,.
— Nombre de spires secondaires :
Ny = Np(Vg/V.).

Le second montage (b) est une version a deux transformateurs, ceux-ci se calculent
a partir de la formule donnée plus haut en prenant comme valeur de la tension
d’alimentation de Tr; : U = 3V,/2. En utilisant un circuit Isolectra 2C-H10
I’enroulement primaire comporte 1200 spires avec prises & 100, 500 et 1 100
(fil de 25/100). L’enroulement secondaire est bifilaire et comporte 145 spires de
fil 35/100. Le transformateur de puissance Tr, se calcule & partir de la méme
formule mais avec U = V, et en utilisant une induction plus faible (12 000 a
14 000 G).

Le schéma (c) mérite notre attention & cause du dispositif particulier de
démarrage qu’il met en ceuvre : un relaxateur 2 transistor unijonction dont les
impulsions de courant provoquent le démarrage de oscillation et, une fois celle-ci
amorceée, synchronisent la fréquence de fonctionnement, ce qui confére au montage
une bonne stabilité en fréquence tant en fonction de la charge que de la tension
d’alimentation.

CHOIX DES TRANSISTORS

Dans un convertisseur comme dans tout montage mettant en ceuvre des
transistors travaillant a la saturation, les qualités qui leurs sont demandées sont :

— présenter un rapport de transfert en courant h, ;, suffisant pour le courant
maximal dans le primaire du transformateur ;

-— avoir une chute de tension a la saturation (Vg .,,) aussi faible que possible
de mani¢re 4 conserver un bon rendement. C’est pourquoi, dans les convertis-
seurs de forte puissance travaillant & partir d’une faible tension d’alimentation,
on préférera souvent les transistors au germanium dont le Veg ., €st notablement
plus faible que celui de ceux au silicium, A titre d’exemple nous reproduisons
a la figure IX-22 a le schéma d’un convertisseur d’une centaine de watts prévu
pour fonctionner & partir d’une batterie de 2 V capable de fournir une intensité
de 50 A. Les transistors qui 1’équipent (2 N 2728) ont été retenus a cause de leur
trés faible Vg ;o0 2 50 A: 100 mV. La figure IX-22 b donne le schéma du trans-
formateur de puissance dont ’enroulement primaire a été réalisé en bobinant
ensemble quatre conducteurs de 2,3 mm de diamétre. Grice 4 ces différentes
précautions on parvient, malgré la faible tension de la source d’alimentation 2
atteindre un rendement de ’ordre de 70 %.
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CHAPITRE X

LES BOUCLES A VERROUILLAGE DE PHASE
(P.L.L.: PHASE LOCKED LOOP
ET LES SYNTHETISEURS DE FREQUENCE

Au moment de rééditer cet ouvrage, il nous est apparu qu’il serait incomplet
s’il ne comportait un chapitre sur les boucles a verrouillage de phase dont les
applications sont si nombreuses (on les verra citées plus loin) qu’il faudrait un
ouvrage complet pour les étudier dans leur ensemble. Ce livre, le temps nous
mangque pour D’écrire et nous devons nous contenter dans la présente étude, de
présenter fort succintement — espérons que le lecteur nous le pardonnera —
les bases théoriques du montage dont il s’agit.

Pour ne pas « laisser le lecteur sur sa faim » nous lui proposons en fin d’ou-
vrage une liste de références bibliographique qui lui permettrons de compléter
ses connaissances en la matiére.

Qu’est-ce qu’une boucle a verrouillage de phase

Une boucle A verrouillage de phase est un dispositif asservi dont la propriété
principale est de délivrer un signal synchrone en fréquence et en phase avec un
signal de référence appliqué a son entrée.

Le schéma de principe d’un tel montage est reproduit a la figure X-1a. 1l
comporte un oscillateur dont la fréquence d’oscillation peut étre contrblée au
moyen d’une tension ou un courant (VCO: Voltage Controlled Oscillator ou
CCO Current Controlled Oscillator). Oscillateur dont le signal de sortie est
comparé en permanence avec le signal de référence sur lequel on veut le syn-
chroniser. Tout écart de phase entre ces deux signaux provoquera en sortie du
détecteur de phase un signal d’erreur composite comportant une composante
continue proportionnelle au déphasage.

Aprés filtrage (pour éliminer la composante alternative) et une éventuelle
amplification, la composante continue du signal d’erreur issu du détecteur de
phase sera appliquée — a la maniére d’une contreréaction — & I’entrée de com-
mande du VCO, ce qui aura pour effet de ramener sa fréquence en synchronisme
avec le signal de référence.
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Fic. X-1.

Ce dispositif présente, on le remarque, une analogie frappante avec tout
dispositif de régulation en boucle fermée dont la figure X-1 5 rappelle le synoptique
de principe : une grandeur commandée (tension, courant, température, etc.) ou un
signal électrique qui lui est proportionnel est comparé en permanence avec une
grandeur de commande (ou un signal €lectrique représentatif de cette grandeur).
De cette comparaison résulte un signal d’erreur & qui, aprés amplification et un
éventuel conditionnement, est appliqué en contreréaction & [’entrée de la boucle.
Nous retrouverons donc, lorsque nous étudierons de plus prés le fonctionnement
de la boucle a verrouillage de phase, les mémes notions (fidélité, stabilité, vitesse
de réponse, etc.) que dans tout systéme asservi.

Une boucle 4 verrouillage de phase présente deux sorties: une délivre le
signal périodique issu du VCO, I'autre fournit le signal d’erreur produit aprés
filtrage et éventuelle amplification par le détecteur de phase. Selon ’application
recherchée on peut aussi bien s’intéresser & 1’un ou "autre signal.

Verrouillage et capture

Réalisons le ' montage de la figure X-2. La boucle & verrouillage de phase est
commandée par un générateur a fréquence variable. La tension de sortie du
comparateur de phase est mesurée au moyen d’un voltmeétre a zéro central et un
oscilloscope 4 deux voies permet d’observer simultanément le signal délivré par

le VCO et celui du générateur.
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En 1’absence de signal de commande (interrupteur K ouvert) le VCO oscille
librement sur sa fréquence naturelle f, a laquelle correspond la pulsation @, (1).
La tension de sortie du comparateur de phase est alors nulle (2).

Apres avoilr réglé le générateur sur une fréquence trés inférieure a w, fermons
I'interrupteur K. Rien ne se passe en sortie. Faisons croitre progressivement la
fréquence w; du signal de commande fourni par le générateur. Pour une fréquence
;1 nous constatons deux phénoménes simultanés :

— la tension de sortie du détecteur de phase V. tombe brusquement 4 une
valeur négative Veq ;

— Doscilloscope nous permet a cet instant de remarguer que le signal fourni
par le VCO s’accroche spontanément en synchronisme avec le signal de commande.

Ce dernier signal continuant & croitre, lorsque w; = w, la tension de sortie
du détecteur de phase passe par zéro, sans pour autant que le VCO ne décroche
puisque nous sommes justement dans les conditions les plus favorables.

Puis, w; continuant a croitre la tension V. prend des valeurs positives crois-
sant lineairement avec @; jusqu’a une certaine valeur Vo, correspondant a une
fréquence ;, pour laquelle le VCO cesse de se synchroniser sur @; pour revenir
a sa fréquence naturelle @, tandis que V. revient a zéro. Faisons maintenant
décroitre la fréquence du signal issu du générateur. Ce n’est que pour une valeur
;3 bien inférieure a w;, que le VCO reprendra le synchronisme avec le signal
de commande pour ne décrocher que bien aprés que w;, sur laquelle il était
entré en synchronisme pour les valeurs croissantes de ce signal aura été dépassé

(@i4)-

(1) Pour plus de facilité et éliminer le facteur 2= qui relie la pulsation a la fréquence nous
utiliserons plus volontier dans les lignes qui suivent la notation & que f.

(2) En fait, la tension de sortie du détecteur de phase n’est pas forcément au repos celle
de la masse mais pour plus de simplicité on a coutume de prendre Vco (tension de sortie en
I’absence de signal de commande) comme origine.
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On appelle bande ou gamme de capture de la boucle a verrouillage de phase
la gamme de fréquences comprise entre @;; et w;, pour laquelle le VCO est
capable de s'accrocher spontanément en synchronisme sur le signal de commande.

La bande ou gamme de verrouillage est celle comprise entre m;, et w;,
dans laquelle on peut, une fois le VCO mis en synchronisme, faire varier w; sans
assister a un décrochage.

Les largeurs de ces deux bandes de fréquence, qui sont des paramétres im-
portant de toute boucle a verrouillage de phase, dépendent de différents autres
paramétres du montage que nous étudierons un peu plus loin. Toutefois nous
pouvons dés a présent affirmer que la bande de capture est toujours plus étroite
que la bande de verrouillage. (Fig. X-3).

Ve2
22 Wi1 lﬂo/‘mﬁ i
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Fic. X-3.

Quelques autres définitions

Nous avons déja défini quelques-uns des termes qui apparaitront souvent
au cours de cette étude, en particuliers la bande de capture (Capture range) et la
bande de verrouillage (Lock-in range ou tracking range). Nous allons maintenant
nous attacher a définir brieévement, en les accompagnant du terme anglais corres-
pondant et du sigle qui les désigne habituellement, pour faciliter la lecture de la
littérature d’origine anglo-saxonne, les principaux vocables utilisés dans la techni-
que des boucles a verrouillage de phase.

OSCILLATEUR CONTROLE PAR UNE TENSION (Voltage Controlled Oscillator : VCO)

On désigne sous ce nom tout type d’oscillateur, multivibrateur, relaxateur,
oscillateur sinusoidal L.C. ou R.C. etc., dont il est possible de faire varier la

fréquence d’oscillation au moyen d’une tension continue ou périodique appliquée
a une entrée prévue a cet effet.

276



OSCILLATEUR CONTROLE PAR UN COURANT (Current Controlled Oscillator : CCO)

C’est un dispositif analogue au VCO mais dont la grandeur de commande
n’est plus une tension, mais un courant.

GAIN DE CONVERSION DU VCO (ou pu CCO) (FCO or CCO Conversion Gain :
Ky)

Suivant le type d’oscillateur, le facteur de proportionnalité qui relie la varia-
tion de fréquence du signal fourni par le VCO (ou le CCO) a la variation de
tension (ou de courant) de commande qui en est la cause peut étre plus ou moins

immportant. C’est ce rapport :
Ao [ouAw
T AV A
exprimé en radian/seconde/volt (rd/s/V) ou en radian seconde par ampeére (rd/s/A)

dans le cas d'un CCO, qui est appelé gain (ou facteur de conversion) de
I’oscillateur.

FREQUENCE D’OSCILLATION LIBRE (Free Running Frequency: We)

Nous avons déja vu que c’est la fréquence sur Jaquelle le VCO oscille naturel -
lement en I’absence de tension (ou de courant dans le cas d’un CCO) de commande.
Il arrive que I’on emploie le terme fréquence naturelle d’oscillation, ce qui n’est
pas tout a fait correct. Dans une boucle a verrouillage de phase, cette fréquence
est parfois également appelée fréquence centrale ; nous en comprendrons la raison
un peu plus loin.

DETECTEUR DE PHASE (Phase Detector : PD)

Ce terme a déja été rencontré, il désigne tout montage au moyen duquel
on compare la phase d’un signal inconnu — dans notre cas celui issu du VCO —
avec celle d’un signal de référence et dont la tension de sortie V4 est nulle lorsque
les deux signaux sont exactement en phase. Tout décalage de phase entre ces
deux signaux provoque une modification de V, positive ou négative selon que le
signal inconnu présente par rapport a la référence un décalage avant ou arriére,

DETECTEUR DE PHASE EN QUADRATURE (Quadrature Phase Detector: QPD)

Dans certaines applications (détection en modulation de fréquence, contrdle
de verrouillage dans une PLL par exemple) il est intéressant de disposer d’un
détecteur dont la tension de sortie V,, est nulle non plus lorsque les deux signaux
a comparer sont en phase mais lorsque leur déphasage est de 90°.

GAIN DE CONVERSION DU DETECTEUR DE PHASE (Phase Detector Gain: Kg)

C’est le rapport qui relie la tension de sortie du détecteur de phase a 1’écart
de phase entre les deux signaux d’entrée :

AV,

s
47 Aw

exprime en volts par radian (V/rd).
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11 est & noter que dans certains types de détecteurs de phase ce gain de conver-
sion peut €tre, pour les faibles signaux, affecté par 'amplitude desdits signaux.

FILTRE PASSE-BAS (Low Pass Filter: LPF)

Le détecteur de phase est généralement constitué par un dispositif analogue
4 un mélangeur de fréquence ou a un multiplicateur de tension, ce qui revient au
méme, son signal de sortie est donc un signal composite qui contient a la fois
la différence et la somme des signaux d’entrée. Le signal différence constitue la
composante continue et est le seul intéressant ; il convient donc d’éliminer le signal
somme au moyen d’un filtre passe-bas. On se contente souvent d’un simple
réseau R.C..constituant un filtre du premier ordre (atténuation des signaux de
fréquence supérieure a la fréquence de coupure @ de 6 dB par octave). Mais il
est parfois nécessaire de recourir a un filtrage plus efficace (filtre du second ordre :
atténuation de 12 dBfoctave). Nous aurons [’occasion de constater dans un
paragraphe suivant que les caractéristiques de ce filtre ont une influence trés
importante sur le fonctionnement de la boucle, en particulier en ce qui concerne
la bande de capture, Ja stabilité, la vitesse de réponse & une brusque variation de
la fréquence d’entrée, a I'immunité du montage aux parasites, etc. La caracté-
ristique de transfert F, ou H,, du filtre est donc une donnée importante.

Dans de nombreux cas, le filtre est suivi d’un amplificateur pour tension
continue, qui peut méme lui étre associé sous forme d’un filtre actif. Le gain en
tension (ou en courant dans le cas d’un CCO) A de cet amplificateur doit également
étre considéré.

GAIN DE BOUCLE (Loop Gain: Ky)

Comme dans tout systéme asservi on est amené a considerer Ie gain total de
Ia boucle constituée par le VCO, le détecteur de phase, le filtre et 1’éventuel ampli-
ficateur. Ce gain est tout naturellement le produit des gains des différents éléments
de la boucle :

' Ky =Ky KyitA

— K, s’exprimant en rd/s/V

— K, en V/rd

— et A étant sans dimension
on constate en simplifiant que K s’exprime en s~ .

FACTEUR D’AMORTISSEMENT (Damping factor: ()

C’est le facteur d’amortissement classique de tout systéme & réaction du
second ordre. Dans le cas d’une boucle a verrouillage de phase, c’est le facteur qui
détermine la vitesse de réponse de la boucle 4 une brusque variation de la fréquence
d’entrée sans dépassement ou oscillation excessifs.

FREQUENCE NATURELLE DE BOUCLE (Natural Loop Frequency: ,)

A ne pas confondre avec la fréquence d’oscillation libre du VCO.

C’est la fréquence caractéristique de la boucle qui se définit mathématigue-
ment par la position des pdles et des zéros sur le plan complexe,
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Expérimentalement on peut la déterminer comme la fréquence de modula-
tion du signal d’entrée pour laquelle une boucle sous-amortie fournit la tension
maximale a la sortie du détecteur de phase et pour laquelle 1’excursion de ’erreur
de phase est la plus grande.

LARGEUR DE BANDE DE BRUIT DE LA BOUCLE (Loop Noise Bandwidth: BL)

Cette propriété de la boucle intimement liée a son facteur d’amortissement (
et a sa fréquence naturelle , définit en fait sa bande passante tant pour le signal
d’entrée que pour les signaux parasites. En dehors de cette bande, signal d'entrée
et parasites sont considérablement atténués.

Il se peut que certaines de ces définitions, obligatoirement sommaires, ne
paraissent pas toujours tres claires, elle le deviendront lorsque nous serons conduits
a les développer plus amplement au cours des paragraphes a venir,

Les comparateurs de phases

Ayant déja rencontré différents schémas de YCO au cours de cette étude
nous ne croyons pas utile d’y revenir. Aussi nous intéresserons-nous dés mainte-
nant aux comparateurs de phases.

Du point de vue de leur conception, ces montages peuvent se répartir en deux
catégories :

— ceux gui fonctionnent en mode analogique ;
— ceux qui font appel 4 une technique purement numerique.

Quant a leur fonctionnement, on peut distinguer ceux dont la tension continue
de sortie est nulle lorsque les signaux a comparer sont en phase et ceux qui délivrent
une tension minimale lorsque ces signaux sont en quadrature.

MONTAGES EN MODE ANALOGIQUE

Pour comprendre ces montages nous nous réfererons a la figure X4 qui
comporte essentiellement un amplificateur différentiel (transistors T, a Tj) et
deux montages redresseurs délivrant des tensions: positive pour le premier
(D,-D,) et négative pour le second (D;-Dy).

Le signal dont la phase est inconnue est appliqué a entrée 1 (base de T).
Il apparait amplifié sur les collecteurs de T4 et T, en opposition de phase.

Quant au signal de référence, ¢’est 4 la base de T;, lequel constitue la source
de courant commune aux émetteurs de T; et T,, qu’il est appliqué. Il apparait
avec la méme phase sur les collecteurs de ces deux transistors.

Si les deux signaux d’entrée sont en quadrafure, les sommes vectorielles
de leurs composants sur les collecteurs de T et T, sont d’égale valeur mais de
signes opposes La somme algébrique des courants continus obtenus par redresse-
ment de ces signaux est nulle et le potentiel de la sortie est zéro.

Pour tout autre déphasage, les tensions composites présentes sur les collec-
teurs de T; et T, sont de valeurs différentes et leur somme algébrique en sortie
est positive ou négative selon que le déphasage est supérieur ou inférieur a 90°.
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Un inconvénient de ce montage est que, pour un méme déphasage, la tension
de sortie peut varier en fonction de I’amplitude des signaux d’entrée. Il y aura
donc lieu, si nécessaire, de les amplifier et de les écréter avant de les adresser au
comparateur de phase.

Remarquons qu’en fait, le montage n’est autre qu’un multiplieur simplifié
puisque le courant collecteur de T, qui est égal & la somme des courants d’émet-
teur de T; et T, est proportionnel au courant dans la connexion commune
d’émetteurs.

Nous n’avons évoqué ce montage, peut-€tre un peu vieillot, que pour intro-
duire les comparateurs de phase, a multiplieur symétrique, mis en ceuvre dans
certaines boucles a verrouillage de phase en circuit intégré, telles par exemple,
la série NE 560 a 567 de Signetics dont nous reproduisons le schéma de principe
a la figure X-5.

Les transistors T, et T, constituent un amplificateur différentiel dont les
charges de collecteur, ne sont autres que R, et R_,, car le signal du VCO appliqué
a ’entrée « Haute » est d’amplitude suffisante pour saturer, selon la phase T; et
Ts ou T, et T¢. On congoit que, selon ’écart de phase entre le signal de référence
appliqué a I’entrée de ’amplificateur différentiel T,-T, et le signal issu du VCO,
la durée et I’'amplitude des signaux recueillis & la sortie seront plus ou moins
umportantes et par conséquent plus ou moins grande la tension continue obtenue
apres intégration de ces signaux.

Cette explication succincte pourra paraitre sommaire a certains lecteurs. Ils
comprendront qu’une explication détaillée de ce qui se passe vraiment dans le
montage entrainerait a un long développement mathématique qui n’aurait pas sa
place dans ce court chapitre qui se veut beaucoup plus pratique que théorique.
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Outre I'inconvénient de fournir une tension de sortie capable de varier avec
P’amplitude des signaux d’entrée, les montages & multiplieur présentent celui
de ne fonctionner correctement qu’avec des signaux dont le rapport cycli-
que est voisin de 50 %. lls présentent également la propriété de fonctionner
¢galement sur des signaux de fréquences assez différentes & conditions que ces
fréquences soient entre elles dans un rapport simple ¢’est-a-dire que I’une d’elles
soit un harmonigque de 1’autre.

MONTAGES FONCTIONNANT EN MODE NUMERIQUE

Lorsque les signaux de référence et ceux issus du VCO sont des signaux
carres, d’amplitude suffisante pour commander des portes logiques, on peut
faire appel pour détecter 1’écart de phase a des montages purement numériques,
le plus simple de ceux-ci est la porte OU-Exclusif (fig. X-6) dont la table de vérité
est rappelée ci-apres :

A|B| S
1 1 0
1 0 1
0 1 1
0| 0| O

Elle permet de comprendre instantanément le fonctionnement de cette porte
utilisée en comparateur de phase selon le schéma de la figure X-6. On constate
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que pour des signaux en phase, la tension de sortie est nulle et quelle est maximale
lorsqu’ils sont en opposition.

Un inconvénient de ce montage est qu’il ne « voit » pas le sens de 1’écart de
phase un déphasage « avant » de 30° par exemple, fournira en sortie un méme
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signal qu’un déphasage «arriére» de méme valeur. Un autre inconvénient du com-
parateur de phase & porte OU-Exclusif, est qu’il exige pour fonctionner correcte-
ment, des signaux dont le rapport cyclique est aussi voisin que possible de 50 %.

On ne rencontre pas ces inconvénients avec les détecteurs de phase 4 bistables
dont la figure X-7a donne le schéma de principe. 1l est constitué essentiellement

par deux bistables R.S. et deux ou trois portes ET(Nand). Les signaux & comparer
sont adressés, aux entrées S(Ser) des bistables dont les sorties Q commandent,
a travers une porte Nand et un élément de retard, constitué par une de ces portes
aux entrées R(reser: remise a zéro) des bistables.

Y {5
fref RFHG @

E,FFgO Lélément de retard

fxou_| []
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"
Q:H"d [ [ 1. EE

t ase
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5
g ®
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Fic. X-7.

Supposons que les signaux a comparer soient en phase, les deux bistables
vont passer simultanément 2 1’état Q = 1. La porte Nand placée en sortie va
voir sa sortie passer & 0 et celle utilisée comme élément de retard verra sa sortie
passer a 1’état « 1 » apres un retard t; égal & son propre délai de propagation.
Un ordre de remise & zéro des deux bistables apparaitra donc a sa sortie aprés
ce délai ce qui aura pour effet de ramener & zéro les sorties Q des deux bistables.
Sorties Q sur lesquelles on ne recueillera que de trés bréves impulsions de durée t,
lesquelles une fois intégrées par le filtre passe-bas (qui sera étudié plus tard) ne
donneront naissance qu’a une trés faible tension continue.

Qu’un retard de phase existe entre les signaux d’entrée, 1’un des deux bistable

passera a I’état 1 avec un retard proportionnel au déphasage ; ce n’est qu’a cet
instant que 1’ordre de remise & zéro des bistables apparaitra sur les entrées « R ».
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Les impulsions recueillies sur la sortie Q du bistable qui recoit le signal d’entrée
en avance sur 1’autre auront donc une durée proportionnelle au déphasage alors
que sur la sortie Q de l’autre bistable ces impulsions ne dureront que le temps
de propagation ty. Un appareil de mesure a zéro central branché entre ces deux
sorties déviera naturellement du c6té correspondant aux impulsions « longues ».

Pour obtenir une tension continue proportionnelle a 1’écart de phase entre les
signaux d’entrée on peut recourir a différents montages. La figure X-8 en donne
deux exemples. Le premier (q) fait appel & un additionneur algébrique mettant
en ceuvre deux circuits inverseurs, deux résistances et une diode. Aprés intégration
au moyen d’un filtre passe-bas, on obtient une tension de sortie positive si le signal
entrée en « 1 » est en avance sur celui de 1’entrée « 2 », tandis qu’elle est négative
dans le cas contraire. Un déphasage nul conduit & une tension de sortie nulle.

Dans le second montage (5) on utilise un amplificateur opérationnel monté en
intégrateur différentiel pour obtenir l¢ méme résultat.

Ce sont des dispositifs basés sur le méme principe que le comparateur de
phase de la figure X-9 qui sont mis en ceuvre dans les circuits intégrés pour boucle
a verrouillage de phase CD 4046 (RCA) et MC 4344 (Motorola).
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Fig. X-9.
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Role du filtre passe-bas

Si I’on considere le comparateur de phase comme un modulateur, on sait que
le signal qu’il délivre est composé de la différence et de la somme des signaux
d’entrée. Le role du filtre passe-bas qui suit obligatoirement le comparateur de
phase est donc d’éliminer le signal « Somme » dont la fréquence est naturellement
plus ¢levée que celle des signaux d’entrée. Une étude compléte du fonctionnement
du filtre dans cette optique conduit a un assez long développement mathématique
que nous désirons épargner au lecteur (et & nous-méme, soyons francs !). Aussi
préférons-nous utiliser des notions purement intuitives qui, pour étre moins
rigoureuses, nous semblent suffisantes pour faire comprendre ce qui se passe.
Considérons donc le signal composite comme comportant une composante
continue plus ou moins variable selon les écarts de phases instantanés entre les
signaux d’entrée et une composante alternative, qui n’est rien d’autre que le signal
« Somme ». Le role du filtre devient donc d’intégrer tout cela pour obtenir le
signal continu plus ou moins modulé par les écarts instantanés de phase. Nous
serons alors en mesure d’apprécier I'influence de la constante de temps de cet
mtégrateur sur la stabilité et la vitesse de réponse de la boucle. Supposons une
constante de temps assez faible : la réponse de la boucle 4 une variation brutale
du signal de référence sera pratiquement immédiate. Par contre, le signal de sortie
risquera d’étre affecté par un certain bruit qui n’est autre que le résidu du signal
« Somme » insufisamment filtré.

Anticipons un peu sur ce qui va suivre en réfléchissant sur ce qui va se passer
dans le cas ou la boucle comporte un diviseur de fréquence derriére le VCO
lequel oscille alors sur une fréquence n; .., (n étant le rapport de division du
compteur). Le VCO effectuera donc n oscillations entre deux comparaisons de
phase. Pendant ce temps la tension aux bornes du condensateur d’intégration
aura eu le temps de décroitre sensiblement entre deux « remises & zéro » par le
comparateur. La tension continue appliquée 4 I’entrée de commande du VCO est
donc affectée par une légére ondulation & la fréquence du signal de référence,
ondulation qui aura pour effet de moduler en fréquence le signal issu du VCO:
c’est ce qu’on appelle le « Jitter ».

Pour diminuer ce « Jitter », augmentons la constante de temps du filtre.
Que va-t-il se passer ? Une sensible amélioration si le signal de référence est
stable. Par contre, si cette fréquence est variable, Je VCO en suivra les variations
avec un certain retard da a la constante de temps d’intégration du filtre et, en cas
de variations brusques du signal de référence, le montage risque de ne plus suivre,
c’est-a-dire de perdre le synchronisme. On dit alors que la boucle décroche.
Inconvénient qui ne se produit pas si la variation de la fréquence de référence
est assez lente pour que la tension a la sortie du filtre puisse la suivre. On constate
donc expérimentalement, et cela est confirmé par le raisonnement mathématigue,
qu’une augmentation de la constante de temps du filtre a pour effet de diminuer la
bande de capture d’une boucle a verrouillage de phase.

Une autre notion fort importante dans une boucle a verrouillage de phase
est celle d’amortissement. Comme dans toute boucle de régulation, si le gain de
boucle est trop important, on peut assister 4 des phénomeénes de surcompensation
entrainant des instabilités. Ainsi, une brusque variation de la fréquence de
réfeérence entrainera une oscillation de la fréquence du VCO autour de la fréquence
désirée qui ne se stabilisera qu’aprés plusieurs oscillations. Ce phénomeéne est
d’autant plus marqué que la constante de temps du filtre est plus importante.
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En résumé¢ un filtre a faible constante de temps ;

— augmente la vitesse de réponse de la boucle aux variations rapides de la
fréquence incidente (f,¢) ;

— élargit la bande de capture ;

— mais diminue 'immunité aux bruits et laisse subsister un « Jitter »
important.

Par contre un filtre a constante de temps plus grande:

— ameliore la stabilité en fréquence du VCO par diminution du « Jitter » ;

— améliore ’immunité au bruit ;

— mais en conire-partie, rétrécit la bande de capture, augmente le temps
de réponse de la boucle et diminue ["amortissement, d’oll une certaine oscillation
autour de la fréquence centrale en cas de variation brusque de la fréquence
incidente.

Ce dernier inconvénient peut étre parfiellement obvié en introduisant une
résistance de valeur convenable en série avec le condensateur d’intégration
(fig. X-10).

Ré_sistanr:e
d amortissement L C

1

Fig, X-10,

De ce qui précede, il résulte que le filtre passe-bas est sans doute I’élément
d’une boucle a verrouillage de phase dont les caracitéristiques sont les plus impor-
tantes ; il importera donc, en fonction du but recherché, d’en établir le schéma
avec le plus grand soin. Les articles ou ouvrages cités en référence bibliographique
seront d’une aide précieuse a ceux de nos lecteurs qui désireraient effectuer eux-
méme le calcul des éléments du filtre,

Applications des P.L.L.

Nombreuses et variées sont les applications des boucles 4 verrouillage de
phase. Citons :

— Synchronisation sur un signal de faible amplitude ;
— Démodulation F.M. ;
— Démodulation A.M. ;
« — Synthétiseurs de fréquence ;
— Deétection de signaux modulés par glissements de fréquence (F.S.K.);
— Détection de métaux ;
— Déphaseurs numériques et générateurs polyphasés ;
— ete.
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Nous ne retiendrons ici que trois applications :

— La synchronisation sur un signal de faible amplitude ;
— Les synthétiseurs de fréquence ;
— Les générateurs polyphasés et les déphaseurs numériql_Jes.

SYNCHRONISATION SUR UN SIGNAL DE FAIBLE AMPLITUDE

C’est le cas typique d’application de la boucle a verrouillage de phase. Ce
type de montage ne nécessite en fait pas d’autre explication que de préciser — bien
que ceci aille de soi — que pour ce type d’application, le détecteur de phase doit
étre du genre multiplieur 4 grand gain. En effet, ce type de détecteur de phase
présente généralement une meilleure sensibilit€¢ que les montages purement
numériques. Par exemple, un comparateur de phase d'une P.L.L. en circuit
intégré du genre NE 560 (Signetics) donne des résultats satisfaisants pour un
signal d’entrée de 1’ordre de 0,15 mV, tandis que le détecteur de phase numérique
du MC 4344 de Motorala est prévu pour des signaux compatibles T.T.L. soit une
amplitude minimale de 2,54 3 V.

L’exemple typique d’application en ce domaine est le générateur de référence
« Chroma » dans les téléviseurs en couleur.

De nombreuses autres applications sont possibles, par exemple :

Dans les ensembles numériques, synchronisation des divers générateurs
d’horloge - Régulation de vitesse des moteurs de lecteurs de bande magnétique,
etc.

Citons également, une utilisation qui sans doute intéressera directement le
lecteur :

On sait que I’émetteur onde longue de Droitwitch émet sur une porteuse de
200 kHz dont la fréquence est particuliérement précise et stable. Un récepteur
rudimentaire & amplification directe (deux étages suffisent) suivi par une boucle
a verrouillage de phase permettra de disposer d’un standard de fréquence d’une
grande stabilité. La figure X-11 en donne un schéma de principe. En anticipant
sur le prochain paragraphe, on peut signaler que, en introduisant un diviseur par
5 dans Ia boucle de rétroaction, c’est a la fois 1 MHz (sortie du VCO) et 200 kHz
(sortie du compteur) dont on pourra disposer. Il est toutefois nécessaire de préciser
que cette seconde version du montage fournira un signal moins stable que celui
obtenu sans diviseur (& cause de 1’inévitable « jitter » mherent au montage multi-
plicateur de fréquence).

De maniére a diminuer ce phénomene, la fréquence de référence étant parti-
culierement stable, on pourra se permetire de diminuer la bande de capture en
utilisant une constante de temps du filtre passe-bas assez importante (ce qui en
outre améliorera ’immunité aux parasites). De plus il y aura avantage 4 ajuster
la fréquence d’oscillation libre du VCO le plus prés possible de 200 kHz dans le
montage (¢) ou de 1 MHz dans le montage (b). Moyennant ces précautions
élémentaires, on pourra réaliser un excellent standard de fréquence de laboratoire.

MULTIPLICATION ET SYNTHESE DE FREQUENCE

Il a déja été plusieurs fois fait allusion a cette utilisation des P.L.L. dans
les lignes qui précedent. Le principe en est simple : il faut, en principe, que les
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signaux appliqués a 1’entrée du détecteur de phase soient sur la m2me fréquence,
bien que certains types de détecteurs de phase permettent « d’accrocher » 1a P.L.L.
sur un harmonique du signal incident: cette propriété est parfois mise a profit
pour la multiplication de fréquence.

Mais on préfére généralement, comme dans le montage de la figure X-11 au
paragraphe précédent — qui va nous servir d’exemple — introduire un compteur
diviseur par n dans la boucle de rétroaction.

Deux cas peuvent se présenter: ou bien le type de comparateur de phase
exige pour fonctionner correctement des signaux de rapport cyclique aussi proche
que possible de 50 9, ou bien, mettant en ceuvre des bistables qui se déclenchent
sur les fronts des signaux a comparer, le rapport cyclique de ces derniers est
indifférent dés I’instant ol le temps de montée des signaux est suffisant pour
permettre un basculement sans faille des bistables.

Examinons d’abord ce second cas: peu importe le type de compteur utilisé,
méme si son signal de sortie est une simple impulsion, il est capable de donner un
fonctionnement convenable du comparateur de phase.

Dans le premier cas, il est souhaitable que le compteur soit d’un type capable
de délivrer un signal de rapport cyclique voisin de 50 9% or aucun schéma de
compteur simple n’est capable de fournir un tel signal pour un rapport de division
impair. Dans ce cas, nous conseillons de commencer par multiplier par 2 la
fréquence du signal de référence et de mettre dans la boucle de rétroaction un
compteur de modulo 2 n (fig. X-12). Ce compteur pourra étre un compteur de
Johnson dont on sait que le signal de sortie pour des rapports de division pairs
est parfaitement carré (rapport cyclique 50 %) ou bien encore un compteur
diviseur par n suivi d’un bistable diviseur par 2 (c’est par exemple le cas des C.I.
du type 7490).

Petit a petit nous approchons des montages synthétiseurs de fréquence. En
effet, par le jeu du rapport de division du compteur diviseur de la fréquence de
référence et de celui monté dans la boucle de rétroaction, on peut obtenir toute
une gamme de fréquences discrétes. Soit m le rapport du premier compteur et

nF ref

m

n celui du diviseur placé dans la boucle de rétroaction on a: Fycg =

(fig. X-13).

Donnons un exemple précis. L’auteur a réalisé un dispositif de pilotage pour
le générateur de fonction décrit A la figure VII-42 du chapitre VII qui, partant
d’un quartz a 1 MHz, permet d’obtenir 30 fréquences discrétes par décade.
Le schéma de principe en est donné a la figure X-14. L’oscillateur a quartz est
suivi par un diviseur binaire fournissant les rapports 1/2, 1/4, 1/8 et 1/16 (commu-
tateur K,) — et le rapport 1/1 en éliminant ledit diviseur binaire — puis 6 décades
7490 commutables (commutateur K,). Le compteur placé dans la boucle de
rétroaction est un Johnson qui, par le jeu des commutations est programmable
de 2 4 10. Une position du commutateur K; permet d’éliminer ce compteur
(rapport 1/1). La gamme de fréquence couverte par I’ensemble s’étend de 2 MHz
a }¥8.Hz en 200 points environ.

Mais ce dispositif n’est guére pratique car, outre qu’il oblige I'utilisateur
a des calculs fastidieux, certaines fréquences qu’il délivre ne sont pas d’un usage
trés courant, comme par exemple, 100X (9/16) = 56,25 Hz. Fort heureusement,
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on trouve actuellement sur le marché des diviseurs programmables, le plus souvenit
associés a des commutateurs du type « roues codeuses » qui permettent d’obtenir
tous les rapports de divisions que 1’on veut dans une gamme de deux 3 trois
décades. C’est par exemple le cas du schéma de la figure X-15 qui met en ceuvre
une P.L.L. en circuit intégré CD 4046 (R.C.A.) dont la gamme de fréquence
importante du VCO permet de couvrir la gamme de 3 4 999 kHz avec une défini-
tion de I kHz. Suivi par trois décades ce montage permet pratiquement de couvrir
la bande de 3 Hz 4 999 kHz en trois gammes: 3 4 999 Hz - 30 Hz 4 99,9 kHz et
3 4 999 kHz. Dans ce montage, on pourrait également utiliser des décades pro-
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grammables montées sur roues codeuses et ramenées prématurément A zéro en
appliquant a leur entrée « R » le signal issu d’une porte ET-NON dont les entrées
sont commandées par les sorties des roues codeuses (fig. X-155). C’est ce dispositif
que I"auteur envisage d’utiliser dans 1’avenir pour synchroniser son générateur de
fonctions.

On trouve une application intéressante des synthétiseurs de fréquence dans
les émetteurs et récepteurs a affichage numérique. Au lieu de disposer d’autant de
quartz que de canaux de fréquence a transmettre (ou a recevoir), on dispose d’un
unique pilote qui, suivi par une P.L.L. et des compteurs, délivre par pas de n kHz
toutes les fréquences désirées. Pour des raisons diverses (économies sur le nombre
de composants et sur la consommation, stabilité, etc.) les schémas utilisés sont
sensiblement plus complexes que ceux de la simple P.L.L. avec compteur diviseur.
Leur €tude compléte dépasserait largement le cadre de ce modeste ouvrage aussi,
une fois encore proposerons-nous au lecteur désireux d’approfondir le sujet de se
reporter aux textes cités en référence bibliographique.

Tres succinctement nous signalerons que deux techniques peuvent &tre
employées :

— Pemploi d’un « pré-compteur » (pré-scaler dans la littérature de langue
anglaise ; '

— le changement de fréquence.

Nous croyons plus ais¢ de faire comprendre ces méthodes au moyen d’exem-
ples. Soit a réaliser ’oscillateur local d’un récepteur F.M. couvrant la gamme de
88,1 a 107,9 MHz avec une définition de 200 kHz. L’amplificateur F.I. étant
réglé sur 10,7 MHz, ’oscillateur local devra couvrir la gamme de 88,14-10,7 =
98,8 MHz a 107,9+ 10,7 = 118,6 MHz.

A ces fréquences, la réalisation d’un compteur programmable en technologie
C.M.O.S. ou méme T.T.L. n’est pas pensable. Le plus simple est de ramener la
fréquence du signal appliqué au compteur programmable A une valeur compatible
avec son bon fonctionnement, nous intercalerons donc entre ce compteur et le
V.C.O. un premier diviseur par 20, constitué par exemple, par un diviseur par 4
équipé de C.I. en technologie E.C.L. et un autre par 5 en T.T.L. ; la gamme des
fréquences issues de ce compteur s’étendra donc de 98,8/20 = 4.94 MHz 2
118,6/20 = 5,93 MHz (fréguences pouvant étre traitées par un diviseur en tech-
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nologie C.M.0.S.). Ce dernier sera programmable de 494 a 594, on obtiendra
donc en sortie un signal & 10 kHz qui sera comparé dans le détecteur de phase au
signal de méme fréquence d’un oscillateur & quartz sur 2,56 MHz (on pourrait
aussi diviser par 100 la fréquence d’un quartz 1 MHz, mais comme il existe un
circuit intégré (CD 4024) capable de diviser par 256, on fait I’économie d’un C.1.)
le synoptique de ce montage est reproduit a la figure X-16a.

La figure X-165 représente le schéma du systéme a changement de fréquence,
en apparence plus complexe, mais qui évite I’'emploi du « pré-scaler » en techno-
logies bipolaires (E.C.L. et T.T.L.) trop gourmand en énergie, ce qui peut étre
important s’il s’agit d’un récepteur alimenté par piles.
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On fait battre le signal de sortie du VCO avec celui de I’un ou ’autre des
oscillateurs annexes a quartz 98 ou 108 MHz. On obtient alors dans les deux cas
un signal différence de fréquences comprises entre 0,8 et 10,8 MHz qui sera
divisé par 2 par un précompteur (T.T.L. faible puissance a avant d’étre appliqué
au compteur programmable de 4 & 54 dont la sortie sera un signal a 100 kHz
comparé dans le détecteur de phase & un signal & méme fréquence obtenu par
division par 32 (5 bistables) du signal produit par un oscillateur a quartz sur
3,2 MHz. Le bilan d’énergie consommé par ces deux montages montre que,
malgré son apparente complexité le second ne consomme que 150 mW environ
contre plus de 200 pour le premier.
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DFEPHASEURS NUMERIQUES ET GENERATEURS POLYPHASES

On se souvient qu’un compteur de Johnson dont le rapport de division est
pair, délivre sur chacune de ses sorties un signal carré (Rapport cyclique 50 %)
les signaux étant retardés, chacun par rapport au suivant, de la durée d’une
impulsion d’horloge (fig. X-174). Si donc nous introduisons un tel compteur
dans la boucle de rétroaction d’une P.L.L., nous disposerons d’autant de sorties
déphasées que le compteur comptera de pas (fig. X-175).

Nous pouvons, ou bien sélectionner au moyen d’un commutateur la sortie
de compteur correspondant au déphasage désiré ou bien, en utilisant toutes les
sorties ou une sortie sur deux ou sur trois obtenir un systéme polyphasé. On peut
méme obtenir un systeme polyphasé déphasable en combinant les deux méthodes.

A titre d’exemple, nous reproduisons & la figure X-18 le schéma d’un dispo-
sitif qu’a eu naguére a réaliser ’auteur. Il s’agit d’un générateur de signaux
triphasés déphasables de 0 4 360° par pas de 30°. 1l est essentiellement constitué
par une P.L.L. dont le V.C.O. oscille sur 12 £, suivi d’un compteur de Johnson
de modulo 12 plus les inévitables détecteurs de phase et filtre passe-bas.

On utilise une P.L.L. en circuit intégré NE 565 (Signetics) qui commande
un compteur diviseur par 12 constitué par un diviseur par 10 (CD 4018) suivi
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par un bistable CD 4013 pour obtenir la division par 12. Ne disposant que des

sorties Q du 4018, il nous a été nécessaire, pour restituer le complément logique
de ces sorties, d’utiliser les inverseurs contenus dans des circuits intégrés CD 4041
qui restituent le signal d’entrée et son complément. On dispose donc de douze
sorties logiques déphasées les unes par rapport aux autres de 360°/12 = 30°,

Trois commutateurs (un seul est figuré sur le schéma pour plus de clarté)
permettent de sélectionner le déphasage de la phase initiale (®1) par rapport
au signal de référence. La phase 2 (©2) est obtenue de la méme maniére mais en

reliant a la position 0 du commutateur non plus la sortie 65_ du compteur — qui
est par définition en phase avec le signal de référence — mais la sortie Q, du second

bistable. De méme pour la phase 3 (®3) c’est la sortie Q, du quatriéme bistable
qui est utilisée.

298



H.f\fkﬁd\ftﬂf\”Lﬂf\ﬂJ\fLﬂJ\“L
-
! /
iz \ /
O3
Q
4 \
3 @ |
. \ /
Qg [ /
PLL
freéf, Mt? Egé ~vgg_ ' =n gl

Compteur de Johnson2 12

Qp Q2 Q3 Q@ Qs Qg

VIVIVIVIYIY]
87 |¢1 jos |¢L2 l?ﬁé 1«% e10l94 11185 izl ¥

L )

G
frzr dodécaphase
FiG. X-17.

209



Rattrapage de phase

Lk Ahikd Ak
T YT YRYYrT

Lyl

5V

T 2/2| 113 sl4 6] 1 13

4 : r—L *
—D5% CD 4013 7D  CD 4018

4 6 73m810 123 71489 1012)

e LI L E

Compteur de Johnson 212

Fig, X-18,

On remarque que la broche 8 du 565 n’est pas reli€e au +V,, & travers unc
simple résistance, mais a travers un transistor 2N 2906 faisant office de source
de courant commandée par la sortie d’un amplificateur opérationnel dont le gain
est réglé a 10, lequel amplifie le signal continu issu du filtre passe-bas. Cet amplifi-
cateur est egalement doté d un dispositif de décalage (potentioméire P,) dont le
role est d’ajuster la phase initiale du signal de sortie. Cette disposition (amplifica-
tion du signal de commande du V.C.0.) permet d’augmenter la bande de capture
de la boucle tout en permettant un filtrage trés efficace — lequel aurait tendance
quant a lut a la diminuer — tout en minimisant Ie phénoméne de « Jitter ». C’est
pour adapter I'impédance de sortie des diviseurs & celle d’entrée du comparateur
de phase qu’il est fait usage de 1’étage inverseur équipé du transistor T, de plus,
cet étage a pour effet de remetire en phase le signal issu de Q6 qui normalement
serait en opposition avec celui d’entrée.

Par le choix judicieux du condensateur C, du V.C.O. et par le réglage de P,
on a pu faire fonctionner cet ensemble de fag:on satisfaisante entre 50 et 1 000 Hz.
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Fréquences qui étajent obtenues, en synchronisme avec le réseau 50 Hz au moyen
d’une premiére boucle a verrouillage de phase équipée d'un diviseur program-
mable de 1 a 20. Le recalage de la phase initiale ¢€tait, pour chaque fréquence,
obtenu en agissant sur Py, artifice qui n’aurait pas été nécessaire si on n’avait
tenu essentiellement & maintenir un déphasage nul entre la phase du réseau et les
différents harmoniques ainsi généres.

Malgré la présence de diviseur de rapport relativement éleve, 20 pour obtenir
1 000 Hz x 12 pour le déphaseur = 2 400 ; grice au soin particulier apporté aux
filtres passe-bas ’ensemble n’était affecté que par un assez faible « Jitter »:
0,1 % environ.

11 nous parait intéressant de remarquer que, si dans une boucle a verrouillage
de phase on introduit un compteur du type Johnson, il est possible en combinant
les tensions de sortie des différents étages dans un additionneur analogique
(voir chapitre VIII) de synthétiser une courbe quelconque (triangle, sinusoide, etc.)
de fréequence égale A celle de la référence.
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On peut également faire appel a un compteur binaire associé 4 un convertis-
seur numeérique analogique pour synthétiser un signal en dent de scie.

"En bref, les techniques de synthése de signaux par voie numérique sont
presque toutes applicables au compteur diviseur d’une P.L.L. a D’exception
peut-étre des montages faisant appel a un compteur reversible.

Les indicateurs de verrcuillage

Dans un montage a P.L.L., il est important de pouvoir s’assurer a tout
moment que la boucle est bien « accrochée » sur la fréquence de référence. Diffe-
rents montages plus ou moins sophistiqués ont été mis au point dans ce but.

Personnellement, dans le dispositif de synclr nisation sur quartz de notre
générateur de fonction, nous nous contentons dc mesurer au moyen d’un simple
amplificateur opérationnel monté en convertisseur tension-courant qui commande
une paire de L.E.D, montées « téte-béche » la tension de sortie du filtre passe-bas,
Si cette tension est nulle (les deux L.E.D. éteintes) la boucle est non seulement
accrochée mais bien en phase (voir fig. X-14). Une faible luminosité de 1'une
ou 'autre diode indique gu’il y a bien synchronisme mais avec un certain dépha-
sage (Avant ou Arriére selon la diode illuminée). Une pleine illumination d’une
seule diode indique le décrochage. S’il convient dans certains cas, ce montage
peut souvent se révéler msuffisant. On fait alors appel a des montages plus précis,
basés le plus souvent sur ’emploi d’un second comparateur de phase — génerale-
ment par porte OU-exclusif.

Nous reproduisons a la figure X-19 deux de ces montages. Le premier utilise
le comparateur de phase I de la P.L.L. en circuit intégré CD 4046 R.C.A. Le signal
d’entrée est appliqué simultanément aux deux comparateurs de phase du 4046.
Les documentations du constructeur nous apprennent que, pour des signaux en
phase, la sortie du comparateur I est 4 1’état logique « 0 » tandis que celle du
comparateur 1T est 4 1’état « 1 » (4+V,,). Dans ces conditions, la sortie de la
porte NI (CD 4001) est a zéro — a quelques bréves impulsions de recouvrement
prés, lesquelles sont filtrées par le réseau R;C,;D;. Aprés inversion au moyen
d’une porte NI (3/4 CD 4001 en paralléle) on trouve en sortie du détecteur de
verrouillage un niveau « 1 » qui peut étre mis en évidence au moyen d’une L.E.D.
qui s’illumine lorsque la P.L.L. est accrochée et s’éteint en cas de décrochage.
Le second montage utilise deux portes OU-exclusif. A la premiére, on applique
le signal de référence f,.; et son harmonique 2 en phase ce qui permet d’appliquer
a ’entrée de la P.L.L. un signal f’ déphasé de n/2 par rapport a f,.. Sila boucle
est bien accrochée le signal de sortie f, est en quadrature avec f’ (s’il s’agit obliga-
toirement d’une P.L.L. équipée d’un comparateur en quadrature) donc en phase
avec f .. Dans ces conditions, la sortie de la seconde porte OU-exclusif sera « 0 »
lorsque la boucle est accrochée et un signal pulse (qui illuminera la L.E.D.) dans
le cas contraire.

Lorsque le signal de référence provient d’un quartz suivi d’un certain nombre
de diviseurs binaires, il est ais¢ de disposer de la fréquence 2 f;: il suffit de la
prélever juste avant le dernier bistable.
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Mais lorsque le signal d’entrée est une sinusoide de faible amplitude, il est
plus difficile d’obtenir ce signal 2 f .. On peut alors s’en tirer par une astuce qui
consiste & déphaser de n/2 le signal issu du V.C.O. Pour ce faire, on utilise le
meéme principe que précédemment : on fait osciller le V.C.O. sur 2 f et on introduit
un bistable de division dans la boucle de rétroaction, le reste du montage est alors
identique au precedent a cela pres que pour attaquer le détecteur de verrouillage,
il faudra amplifier et écréter le signal d’entrée au moyen d’un comparateur
(fig. X-20).
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dustrielle, Juillet-Aolit & Octobre 1964,

® 24 Applications de la diode Shockley, par H. Pelletier, Electronique Indus-
trielle, Mai 1969.

Le tramsistor unijonction, par R. Damaye, Toute I’Electronique, Avril, Mai et
Octobre 1969.

Two transistors equal ome constant current diode, par G. Watson, Electronics,
6 juillet 1962,
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Linear delay circuits using constant current diode, par S.S. Hakim, Industrial
Electronics, Décembre 1963,

Applications of the constant current diode, par T.K. Hemingway, Electronics,
20 octobre 1961.

Get ultralinearity from ramps, par Gilbert Marosi, Electronics, 6 décembre 1966,
A potpourri of FET applications, par J.A. Rose, E.D.N., Mars 1965.
FET keeps long staircase steps flat, par Kenneth J. Bray, Electronics.

Modified Schmitt trigger stabilizes pulse generator, par Robert P. Lewis, E.D.N.,
Qctobre 1970.

Voltage to frequency converter uses four layers diode, par T.C. O’Haver, Electro-
nics, 6 décembre 1971.

Triangular waveform generator is simple yet effective, par Herbert Cohen, Electro-
nic Design, 22 octobre 1969.

Triae, UJT and FET give linear ramps, par Henry D. Olson, Electronic Design,
14 mars 1968.

Triangular waveform generator uses complementary transistors, par Satanu Das et
Dipak Basu, Electronic Design, 24 mai 1969.

Inexpensive generator produces triangle and square waves, par William E. Peterson,
Electronic Design, Septembre 1970.

Triangular-wave generator spans eight decades, par William S. Shaw, Electronics,
8 mai 1972,

Monolithic waveform generation, par Alan B. Grebene, I.LE E.E. Spectrum, Avril
1972,

o Stabilisateurs bipolaires de courant & T.E.C., par Al Chichkov, 1’Onde
Electrique, Mars 1973.

Conformateurs de signaux

e « Pense-Béte » : Conformateurs de signaux, Electronique Professionnelle,
Aofit 1972.

® Wideband Circuit Fits Curves With Straight-Line Segments, par Terty
Byers, Electronic Design, 6 mars 1973.

Un générateur de Fonctions B.F., par J. Leleu, Toute 1’Electronique, Novembre
1967.

L’ Amplificateur Opérationnel. Bases théoriques et Applications Pratiques, par
R. Damaye, Editions Radio, 1972.

Diode Function Generator for Empirical Functions, par W.D. Schleifer, Intern.
Elektronische Rundschau-21 (1967) nv 9 pp. 235-238 et n° 11 pp. 279-280.
Reproduit dans la Revue Rohde et Schwarz (vol. 17, n° 22, 1971).

Les Amplificateurs Opérationnels, par Bernard Roger et M.F. Toutain de Bussy,
Publication Imex France (non daté).
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Les quadrateurs analogiques & réseaux & diodes, par Claude Brie, Revue Mesure
Mai 1971.

Non reactive filter converts triangular waves to sines, par R.D. Middlebrook et
I. Richer, Electronics, 8 mars 1965.

Amplificateurs Op., par R. Dugéhault, Electronique Professionnelle, n° 1282,
Novembre 1970.

Linear Devices, Bulletin d’Application des circuits Intégrés Signetics (non daté),

Oscillateurs Bloqués et Convertisseurs

® « Pense-Bétes » :
— Oscillateurs Bloqués, Juin 1973.
— Convertisseurs, Aolt 1973.

e Notes d’application R.T.C. : Oscillateurs et Convertisseurs, Réf. 239.11.60.
Convertisseurs de forte puissance, Réf. 272.9.61.

e Notes d’application Motorola :
— AN-222 : The A.B.C. of DC to AC Converters.
— AN-425 : Transistor Inverter 40 W - 400 Hz, Square Wave Output.
— AN-469 : Line-Operated 15 kHz Inverter, par Robert J. Harver.
— AN-169 : A Low Voltage High Current Converter, Jack Takesuye.

e Convertisseurs de tension a transistors, par H. Schreiber, Radio Construc-
teur, Janvier 1966.

Boucles 4 verrouillage de phase
Signetics Linear Phase Locked Loop Applications Book, Document Signetics,
Edition 1972.

Phase Locked Loops, Basic Building Blocks for Frequency Manipulation, Bob
Marshall, Ham Radio, Juillet 1978.

Build a Wideband Phase Locked Loop, Lester F. Schowe Jr, Electronic Design,
1¢* septembre 1973.
Phase Locked Loop Fundamentals, Garth Nash, Document Motorola, AN-535.

The Phase Locked Loop 1.C. is a Communication System Building Block, Thomas
B. Mills, Document National Semiconductor, AN-46, Juin 1971.

Discriminateur Phase-Fréquence, J.-P. Oemichen, Sescosem Informations,
Non Daté.

Phase Demodulator Needs no Tuning, Harry F. Strenglein, Electronics Designer’s
Casebook, Non Daté.

High Gain Phase Detector Circuit Uses no Transformer, Charles C. Evans,
Electronic Design, 11 mai 1969.

Phase Comparator for Servo Loop, Francis E. Adams, Electronics, 18 décembre
1972.
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1.C. Digital Phase Detector Locks a Square Wave, George S. Krause, Electronic
Design, 1¢* aolit 1968.

Phase Lock Indicator Operates With Periodic or P.C.M. Inputs, Harris A. Lee,
Electronic Design, 15 mars 1973.

Ldgic Gate and L.E.D. Indicates Phase Lock, R.P. Leck, Electronics Designers
Casebook, Non Daté.

Phase Locked Loop Includes Lock Indicator, J.A. Connelly et G.E. Prescott,
Electronic Design, 5 septembre 1974.

An Avionic Digital Frequency Synthetiser, J. Michels et J. Stinehelfer, Document
Fairchild A.P.P. 176, Mai 1969.

High Frequency Synthetiser, Helfrick, Ham Radio. _
Six Meter Frequency Synthetiser, Kenneth W. Robbin, Ham Radio.

Low Power Digital Frequency Synthetisers Utilizing COS/MOS IC’s, R .E. Funk,
Note d’application ICAN, 6716, R.C.A.

Documents et notes d’applications National Semiconductor, Signetics, Harris
Semiconductors, Fairchild, Motorola, Siemens, R.C.A.
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Il est peu d’ouvrages entiérement consacrés a la génération
des signaux en électronique.

Dans le but de combler cette lacune, I’auteur étudie suc-
cessivement les oscillateurs sinusoidaux & résistances et
capacités, puis ceux qui mettent en wuvre des éléments
inductifs.

Les circuits générateurs de dents de scie, de triangle, de
carré etc. sont passés en revue. Les convertisseurs continu-
continu sont également abordés.

Depuis la rédaction de la premiére édition les techniques
de synthése de fréquence (boucles a verrouillage de phase )
ainsi que de signaux de toutes espéces par voie numérique
se sont considérablement développées. L auteur a tenu a
completer cette seconde édition par des chapitres consacrés
a ces techniques.

Il 'a fait, comme le reste de I'ouvrage, selon un principe
qui lui est cher, expliquer d’une maniére aussi claire que
possible le fonctionnement des appareils correspondant
aux schémas et illustrer les explications au moyen de
nombreux montages pratiques.

Cet ouvrage trouvera sa place aussi bien sur le bureau de
Pingénieur ou de I’étudiant que sur le banc de travail du
technicien. '




